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Capitulo 1

Introducao

1.1 Motivacao

Nos tltimos anos, a recriacao de um ambiente virtual realistico tem sido
alvo de vérios estudos [1, 2]. Muito aplicadas em sistemas de treinamento, como
em simuladores de voo, algumas das técnicas utilizadas pelos sistemas de realidade
virtual comecaram a se tornar populares com seu emprego em algumas formas de
entretenimento.

O cinema pode ser citado como um dos grandes difusores das técnicas de
geracao de “realidade”, ja que nos ultimos anos nota-se um aumento na utilizagao
dessas técnicas, principalmente na finalizacao dos programas de audio dos filmes.
Além disso, ja foram criadas salas de projecao tridimensional nas quais duas ima-
gens sao projetadas “simultaneamente” e sao direcionadas para cada um dos olhos,
por exemplo, através de 6culos polarizadores [3]. Apesar de, com esse sistema de
projecao, criar-se maior imersao no ambiente do filme, essa forma de projecao ainda
é de pouca penetracao no mercado cinematografico. Isso ja nao acontece quando
se trata dos sistemas de reproducao de audio tridimensional. Este sim, por ser um
pouco mais simples de ser implementado, foi o que realmente contribuiu para a
evolucao da forma de preparacao do programa audio-visual.

Essa evolugao, que pode ser notada especialmente no final do século XX, foi
motivada, inicialmente, pela necessidade de uma forma de apresentagao sonora nos
cinemas mais realistica e complexa para fazer frente aos sistemas de reproducgao

doméstica que vinham evoluindo, ficando mais baratos e com desempenho equiva-



lente. Hoje em dia, com a popularizacao do DVD (Digital Versatile Disc), que pode
conter varios programas de audio para as diversas configuragoes de reproducao,
os mercados cinematografico e de DVDs ja véem beneficiando-se igualmente das
evolugoes nessa area.

Os jogos eletronicos [4], que também tém-se popularizado ultimamente, sdo
outro foco da utilizacao das técnicas para geracao de efeitos sonoros. Nesse caso, o
realismo e a imersao sao essenciais para a aceitacao do jogo pelo publico, cada vez
mais exigente. Claro que os jogos de acao em primeira pessoa' e de simuladores sao
as aplicagoes diretamente ligadas ao realismo do ambiente, mas mesmo em outros
tipos de jogos os efeitos sonoros podem ser aplicados com o intuito de estimular o
usudrio com diversas sensacoes.

Além disso, a simulacao do ambiente virtual de gravagoes ao vivo, que podem
ou nao ser acompanhadas da gravagao do video, tem um apelo bastante interessante
pois, dessa forma, tem-se a sensacao de estar presente no momento da apresentagao.

Portanto, para se tentar contemplar todas estas aplicacoes, as técnicas para
processamento do som de forma a criar a sensacao do ambiente desejado vém evo-
luindo. Essas técnicas podem ser separadas de maneira geral em dois grandes grupos.
O primeiro é o grupo responsavel pelo posicionamento da fonte sonora no espago
tridimensional, enquanto o segundo responde pela simulagao do efeito do ambiente
virtual na propagacao do som. Nesta tese, o conjunto de técnicas estudado esta
ligado a localizacao da fonte, embora seja chamado genericamente como sistema de

geracao de som tridimensional.

1.2 Geracao de Som Tridimensional

Quando se fala em som surround pensa-se automaticamente em audio tridi-
mensional (3D). Tecnicamente falando, os equipamentos de som surround nao geram
o som tridimensional, eles apenas reproduzem simultaneamente um certo nimero
de canais que podem ou nao conter informacao sonora gravada de maneira espe-

cial [5] para dar a sensagdo do ambiente desejado. Além disso, a forma de gravacao

10s jogos considerados em primeira pessoa sdo aqueles em que o jogador tem a visdo que o

personagem teria.



¢ direcionada a uma determinada configuracao de reprodugao.

Em um ambiente controlado, como uma sala de concerto, por exemplo, esse
tipo de gravacao é bastante plausivel, pois as fontes sonoras de interesse estao em um
local bem definido e o ruido ambiente é bastante reduzido. No entanto, conseguir
realizar tal gravacao em ambientes menos controlados, como em cenas externas de
filmes, passa a ser um problema mais complexo, que geralmente é solucionado com
a captacgao individual de cada som de interesse seguida de mixagem. E, ainda,
tendo-se alguma informagao prévia do posicionamento das caixas acusticas de cada
canal® [8, 9, 10], pode-se posicionar fontes virtuais no plano das caixas actisticas [11,
12].

Na maioria dos programas de dudio mixados para esses equipamentos (até
mesmo o de filmes), o que se observa é uma tentativa de criar um som mais “envol-
vente”, o que nao implica necessariamente a localizagao de um determinado evento
sonoro. Sao os profissionais de efeitos sonoros que acrescentam alguns sons bem
localizados ou com movimento a determinadas cenas.

Atualmente, é neste ponto que tem entrado a geracao de audio 3D, ja que
criar todo um programa de dudio com vérias componentes distintas (voz, som de
fundo do ambiente etc.) fica bastante oneroso. Claro que, em alguns casos, como
por exemplo, nos shows em DVD, para os quais o som de cada instrumento (ou
pelo menos um certo nimero deles) pode estar gravado separadamente em um dos
canais, pode-se criar um cendrio virtual de forma mais simples.

No entanto, em outras aplica¢oes como os simuladores (incluindo alguns jogos
nesse conjunto), é desejavel que a localizacdo da maioria dos sons seja realizada
artificialmente e, ainda, em tempo real. Isso porque existe a interagao com o usuério,
que comanda a cena virtual a todo instante (o movimento da cabega do ouvinte [13]
¢ um exemplo de interagao existente), motivo pelo qual se deve buscar sistemas de
baixo custo computacional.

Mas qual é o principio de funcionamento desse tipo de sistema e como eles
geram o som tridimensional? Primeiramente, tem-se que discutir como nds perce-

bemos a posi¢cao dos sons.

2Normalmente, os equipamentos de miltiplos canais indicam em seus manuais [6, 7] a distancia

angular recomendével entre as caixas.



1.3 Percepcao da Posicao

O sistema auditivo humano é formado pelo conjunto “orelha externa-orelha
média-orelha interna”, responsaveis pela captagao, conducao e transducao do sinal
acustico, respectivamente. O ponto relevante para a geracao de som 3D é a dis-
tingao entre sons vindos de diregoes diferentes, que estd intimamente ligada a como
captamos o som. Sabe-se que isso estd também relacionado com a geometria do con-
junto cabega, tronco e pina (orelha externa), em cujas superficies as frentes de onda
sonora sofrem reflexoes e difracoes que sao distintas para cada uma das direcoes de
incidéncia [14, 15]. Sao essas reflexdes e difragoes que alteram o espectro do som
agregando a ele a informacgao de direcao de incidéncia posteriormente interpretada
pelo cérebro.

Um sistema de geracao de dudio 3D tem como objetivo agregar essa nogao
de direcao ao som original. Isso pode ser feito de varias formas diferentes. De
maneira geral, as técnicas empregadas diferem entre si principalmente pela forma
de reproducgao. Algumas usam varias caixas actsticas em canais independentes,
geralmente referidas como sistema multicanal, e outras produzem um som que é
aplicado em fones de ouvido, chamadas de sistema binaural.

As técnicas multicanal [11, 12, 16] se valem de um conjunto de caixas acusticas
posicionadas ao redor do ouvinte para gerar o som 3D. Duas técnicas muito impor-
tantes nessa area sao a de Deslocamento através de Variagao de Amplitude (AP—
Amplitude Panning) [11] e a de Geragao de Campo Acistico [17, 18, 19].

A primeira utiliza a idéia de imagem-fantasma [20] para gerar o efeito de
uma fonte virtual no espaco entre as caixas, como pode ser visto na Figura 1.1. Esse
método se utiliza da diferenca entre as intensidades e atrasos dos sinais aplicados a
cada caixa para posicionar a fonte na posicao desejada.

Ja a segunda, que, em geral, necessita de um nimero muito maior de caixas
acusticas, tem como intencao simular um determinado campo actustico para algumas
posicoes do ambiente real de forma a criar a sensacao de se estar imerso no ambiente
virtual desejado. Por exemplo, na Figura 1.2 pode-se ver um esquema simplificado
do que ocorre nesse tipo de técnica: o sinal aplicado a cada caixa deve ser tal
que, combinado com o das outras caixas, componha o sinal que seria captado pelos

ouvidos se o som viesse de uma fonte virtual (que pode estar dentro ou fora do
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Alto-falante ey e Alto-falante
Esquerdo T o Direito

Figura 1.1: Esquema para obtencao da imagem-fantasma. A e B representam os

ganhos dos sinais aplicados a cada caixa e Tg é a diferenca de atraso.

Frente de Onda
da Fonte Virtual

Figura 1.2: Esquema simplificado da técnica de sintese de campo actstico.

ambiente real). Note que, neste caso, é necessario se preocupar com o campo acustico
somente nas posicoes dos ouvidos.

Ambas as técnicas mencionadas sao dependentes da posicao do ouvinte no
ambiente real. Por outro lado, como a forma binaural [14, 21, 15, 22] tem fones de
ouvido como transdutores, a posicao do ouvinte no ambiente nao é crucial como nos

3

casos anteriores®, mas ha a necessidade de se dispor de toda a transferéncia entre

a fonte virtual e os ouvidos, incluindo os efeitos de reflexao e difracao no conjunto

3Em ambientes imersivos ha que se compensar mudanca de direcdo da cabeca do ouvinte. Isso

pode requerer um head-tracker.



cabeca, tronco e pina. Esse efeito é realizado através das Fungoes de Transferéncia
Relativas a Cabega (HRTFs— Head-Related Transfer Functions), medidas na forma
de suas versoes temporais, chamadas HRIRs— Head- Related Impulse Responses [23].

De fato, as HRIRs sao as responsaveis pela localizacao da fonte virtual. Nor-
malmente, elas sao medidas para varias posicoes ao redor do ouvinte em ambiente
anecoico (livre de reverberagao), sempre a uma mesma distancia dele, o que significa
que as medidas sao realizadas para posicoes sobre uma casca esférica centrada na
posicao do ouvinte. Elas podem ser medidas utilizando-se pessoas ou um modelo
fisico médio do conjunto cabega, tronco e pina (manequim) [24], acoplando-se mi-
crofones nos ouvidos. Em ambos os casos, as medidas sao realizadas em posicoes
cujas coordenadas s@o referidas como de azimute e elevagdo (nessa tese, chamadas
de 0 e ¢, respectivamente). O esquema utilizado por Gardner e Martin em [23] para
obtencao das HRIRs utilizadas nessa tese é mostrado na Figura 1.3. Naquele traba-
lho, os autores posicionavam a caixa actustica em cada uma das posi¢oes desejadas
e emitiam um sinal pseudoaleatério [25, 26] que era gravado através dos microfones
acoplados nos ouvidos da cabeca artificial. Apds ser gravado, o sinal era processado
(veja o Apéndice A), gerando as medidas das HRIRs.

As HRIRs variam de individuo para individuo. Essas variagoes sao relaciona-
das com as diferencas na geometria do conjunto cabega, tronco e pina de cada um.
Além disso, a percepcao pelos individuos dos efeitos gerados com as HRIRs medi-
das com a cabeca artificial, que representa um individuo médio, torna-se também
variavel. Assim sendo, a adequacao individual as sensacoes transmitidas pelo som
gerado artificialmente se faz necessaria. No entanto, nao demanda muito tempo
acostumar-se com o ambiente virtual gerado artificialmente, ja que a diferenca en-

contrada acaba por ser compensada apos algum tempo de exposicao ao ambiente.

1.3.1 Principais Caracteristicas das HRIRs

Algumas caracteristicas que indicam ao cérebro a posicao da fonte sao bem
faceis de serem observadas [P1], verificando-se a diferenga existente entre HRIRs de
posigoes diferentes. Sao elas a diferenca de tempo interaural (ITD—Interaural Time
Difference) e a diferenga de nivel interaural (ILD—Interaural Level Difference). J&

o efeito das reflexdes no tronco e na pina pode ser observado melhor no dominio da
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Figura 1.3: Esquema simplificado para medi¢cao de HRTFs.

frequiéncia.

A ITD é o resultado do atraso relativo a diferenca de caminho entre a fonte e
cada uma das orelhas, que é causada pela distancia entre eles e pela difracao causada
pela cabeca. Como um exemplo, na Figura 1.4, pode-se perceber que a diferenca
de atrasos existente entre as HRIRs da orelha direita e esquerda para o azimute de
5° (Figura 1.4a) é bem menor que a diferenca para o azimute de 45° (Figura 1.4b).
Os dois casos mostrados estao na elevacao de zero grau. Note que a I'TD é bastante
relacionada com a variagao de azimute, ja que para uma mesma elevacao e azimutes
diferentes, a diferenca de atrasos pode mudar muito.

A ILD se caracteriza pela diferenca de amplitude do som percebido por cada
uma das orelhas. Essa diferenca é coerente com a I'TD, sendo as duas em conjunto
um indicativo do angulo de azimute da posi¢ao da fonte sonora. Na Figura 1.4b pode-
se notar a existéncia da ILD. Comparando-a com a Figura 1.4a, pode-se perceber

que, a medida que a fonte vai se deslocando para um dos lados da cabeca, a amplitude
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Figura 1.4: Verificagdo da diferenga de tempo interaural (ITD). HRIRs do canal

direito e esquerdo na elevagao de zero grau e azimutes de 5° (a) e 45° (b).

percebida pelo ouvido do lado oposto diminui. Esse é o efeito chamado de “sombra
da cabeca”.

Viu-se que a ITD e a ILD carregam bastante informacao sobre o azimute em
que se encontra a fonte sonora. No entanto, ao se variar a elevagao, essas diferencas
nao mudam muito. Isso pode ser notado ao se compararem duas HRIRs referentes
ao mesmo azimute com elevagoes diferentes para um mesmo ouvido. Na Figura 1.5a,
podem-se observar duas das HRIRs relativas ao azimute zero em elevagoes diferentes.
Como se pode notar na Figura 1.5b, as diferencas sdo muito mais evidentes no
modulo da resposta na freqiiéncia. Isso indica que as mudancas das caracteristicas
das HRTFs relacionadas com mudancas de elevacao sao mais visiveis na resposta
a geometria da cabega artificial, e assim, nao sé a distancia entre os ouvidos (que
gera a ITD e parte da ILD) e a sombra da cabeca (que também gera a ILD e

modifica um pouco a ITD), mas também as reflexdes no tronco e na pina alteram
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Figura 1.5: ITD e ILD ao se variar a elevacao da fonte. Respostas impulsivas
relativas ao azimute zero grau (a) e suas respectivas respostas em freqiiéncia (b).

Essas HRTFs sao iguais para o ouvido direito e esquerdo em uma mesma elevacao.

significantemente a HRTF'. E possivel notar também a importancia dos vales e picos

para se distinguir em qual elevagao se encontra a fonte sonora.

1.3.2 Utilizacao das HRIRs

No contexto de som tridimensional, as HRIRs sao utilizadas como filtros que
acrescentam a informagao de localizagao a sinais originalmente monaurais (compos-
tos por um tnico canal) [14, 21, 15, 27]. Portanto, como pode ser visto na Figura 1.6,
cada sinal d& origem a outros dois, alterados pelas HRIRs relativas as orelhas es-
querda e direita. Em um modelo simplificado, que considera apenas a localizacao,
o sinal filtrado estéreo é reproduzido com fones de ouvido.

Este procedimento indica a utilizacao de um unico par de HRIRs que tenha

sido medido. Assim, para um ponto cujo par de HRIRs seja conhecido, gera-se um
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Figura 1.6: Utilizacao das HRIRs.

som como se a fonte virtual estivesse parada na posigao relacionada aquele par.
As formas de posicionamento em qualquer outra localizacao sao tema de

estudo da primeira parte desta tese, como é descrito na secao seguinte.

1.4 Conteudo desta Tese

Esta tese esta dividida em duas partes. Na primeira parte, estao os capitulos
que tratam de como se pode modelar as transferéncias desde a fonte virtual até as
orelhas, utilizando-se as HRIRs direta ou indiretamente (através de um modelo para
o conjunto por elas formado). A segunda parte é referente a utilizagao de sistemas
multicanal para geracao de som 3D, sendo la discutida a formulacao empregada
nesse tipo de implementacao. A seguir, faz-se uma breve descrigao de cada capitulo,
evidenciando-se as contribuicoes presentes em cada um deles.

No Capitulo 2, apresenta-se a interpolacao de HRIRs diretamente pela pon-
deracao das saidas de um subconjunto delas que define uma regiao triangular. Nesse
capitulo, a maior contribuicao fica por conta da formulacao dos ponderadores que
podem ser utilizados com conjuntos praticos de HRIRs—medidos para posicoes uni-
formemente distribuidas em torno do ouvinte, mas com passos fixos para a elevacao.
Essa formulagao é utilizada em varios dos capitulos subseqiientes. Apesar de a for-
mulagao da interpolagao ter sido mencionada em [22], ndo foram encontradas em

nenhuma outra referéncia, de forma explicita, as expressoes obtidas. Essa formulagao
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foi descrita em [P2].

No Capitulo 3, é feita uma discussao sobre como pré-processar as HRIRs antes
de utiliza-las. Sao abordadas técnicas para transformar as HRIRs em suas versoes
de fase minima e para se fazer a suavizacao espectral. Dentro desse contexto, uma
contribuicao desse capitulo esta na proposicao de utilizacao da média geométrica
ao se fazer a suavizacao espectral, que pode ser implementada juntamente com o
algoritmo que gera as versoes de fase minima das HRIRs. Em [P1], [P3] e [P4] a uti-
lizagao da média geométrica foi proposta, mas foi em [P2] que ela foi implementada
pela primeira vez para todo o conjunto de HRIRs. Além disso, é proposta também
uma forma de se aproximar a derivada do excesso de fase entre as HRIRs originais
e as funcoes de fase minima associadas de forma a possibilitar a recuperacao dos
atrasos perdidos por elas nesse procedimento.

No Capitulo 4, revisita-se a formulacao para interpolacao de HRIRs proposta
em [P1], que utiliza uma fungao auxiliar que reduz a complexidade da interpolagao.
Nesse capitulo, é realizada uma comparacao mais cuidadosa entre a interpolagao
proposta e uma interpolacao classica, de forma a se validar a primeira. E realizado
um estudo da complexidade com o intuito de se obter uma ordem maéaxima para
a funcao auxiliar que ainda permita reduzir a complexidade total. A principal
contribuigao desse capitulo estd na ado¢ao de uma avalia¢do sistemdtica [28], que
déd uma idéia bem mais abrangente do comportamento da interpolacao; com ela
foi possivel identificar alguns problemas que ocorriam na implementagao proposta
originalmente em [P1], a qual foi retificada no presente trabalho. Essa comparacao
também estd presente em [P2].

No Capitulo 5, é apresentada a técnica, utilizada também em [P1], para
reducao de ordem das fungoes auxiliares mencionadas anteriormente. Além disso, é
revisto o procedimento de geracao desse conjunto de funcgoes auxiliares com ordem
reduzida—Ilevando-se em conta a nova definicao de vizinhanca adotada entre os
pontos para os quais tem-se HRIRs medidas. Outro ponto de interesse nesse capitulo
estd na comparacao feita entre as interpolagoes realizadas com e sem reducao de
ordem das funcoes auxiliares, que resulta na validacao da forma de interpolacao e
da técnica de reducao de ordem. Os resultados apresentados nesse capitulo foram

também mostrados em [P2].
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No Capitulo 6, a transformada de Karhunen-Loeve (KLT—Karhunen-Loeve
Transform) é utilizada para representar todo o conjunto de HRIRs. Entao, pode-se
realizar a interpolagao sobre os coeficientes da transformada. Nesse capitulo, propoe-
se a utilizagdo de uma interpolagao incremental [P5], que reduz a complexidade
computacional desse tipo de modelo se comparada com a da interpolacao por splines.
Esse procedimento ¢é a principal contribuicao encontrada nesse capitulo.

No Capitulo 7, sugere-se a utilizacao de um tipo de estrutura proposta por
Farrow [29], que pode ter sua transferéncia controlada através de um parametro
de entrada. Na realidade, para se tentar modelar o conjunto completo de HRIRs,
propoe-se uma generalizagao da estrutura que a torna dependente das duas variaveis
de posicao. E realizada uma comparacao entre essa forma de interpolacao e um
método classico, mostrando que hé uma suavizacao no espectro das HRIRs interpo-
ladas. Esse método ainda deve ser um pouco mais explorado para se tentar obter
melhores resultados. A generalizacao da estrutura Farrow e o estudo da viabilidade
da sua utilizagao como interpolador de HRIRs sao as contribuigoes desse capitulo.

No Capitulo 8, sao descritos os testes subjetivos realizados para comparagao
dos métodos implementados nesta tese, sendo também apresentados os resultados
obtidos.

No Capitulo 9, obtém-se uma formulacao para a interpolacao de HRIRs para
uma regiao triangular qualquer [P6], que se origina no método de Deslocamento por
Variagado de Amplitude de Base Vetorial (VBAP— Vector-Based Amplitude Pan-
ning) [11]. Essa analogia se mostra especialmente interessante quando, partindo da
expressao mais geral, se obtém a formulagao desenvolvida no Capitulo 2. A deducao
da formulacao geral explicitando a forma de célculo dos ponderadores, juntamente
com a conclusao de que os métodos de cédlculo dos ponderadores nos sistemas bi-
naural e multicanal sao equivalentes, sao as contribui¢oes mais importantes desse
capitulo.

Por fim, no Capitulo 10, sao reapresentadas as deducoes das Leis dos Senos e
das Tangentes, que relacionam os ganhos que devem ser aplicados ao sinal de cada
caixa com os angulos da posigao das caixas e o desejado para a fonte virtual. Durante
essas dedugoes, ficam bastante claras as limitagoes impostas ao se utilizar essas

relagoes em sistemas multicanal. Sao mostrados alguns exemplos que confirmam
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essas limitagoes. A continuacao para o trabalho contido nesse capitulo visa a unificar
a formulacao relativa as Leis dos Senos e das Tangentes com aquelas utilizadas
pelos sistemas VBAP e de interpolacao binaural, buscando analisar as diferencas e

similaridades entre elas.

13



Parte 1

Interpolacao de HRIRs
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Capitulo 2

Interpolacao de HRIRs

Como foi mencionado anteriormente, para se poder gerar o som tridimensio-
nal utilizando fones de ouvido, as mudangas sofridas pelo som ao longo do caminho
percorrido desde a fonte até as orelhas podem ser modeladas pelas HRIRs medi-
das [14, 23].

Em sistemas praticos o conjunto de HRIRs é formado por um ntimero finito
de respostas que foram medidas para algumas posi¢oes (0, ¢), sendo necessaria a
interpolacao dessas respostas ao impulso para se localizar a fonte virtual em qual-
quer outra posicao. Além disso, para a criagdo de um ambiente virtual que imite
suficientemente bem a realidade é necessario um conjunto grande de HRIRs para
nao causar descontinuidades ao longo do caminho percorrido.

No caso de uma tnica fonte virtual!, um método bastante utilizado para se
interpolar as HRIRs é o bilinear [32, 15], que consiste do célculo da HRIR associada
com um dado ponto da esfera de referéncia como a média ponderada das HRIRs
medidas associadas com os quatro pontos mais préximos a ele e que definem uma
regiao que contém a posicao desejada.

Na préxima secao, discute-se o método bilinear direto de interpolagao como
visto na literatura. Na Secao 2.2, faz-se uma generalizacao da interpolagao bilinear

para o caso em que as HRIRs sao medidas de forma aproximadamente uniforme

! Alguns métodos, como os descritos em [30, 31], oferecem alternativas ao modelo que se baseia
em HRTFs. Esses métodos separam o modelo em duas partes, uma relativa as caracteristicas
espectrais e outra relativa as caracteristicas espaciais. Essa interpretacao pode ser mais eficiente

do que usar diretamente as HRIRs no caso de multiplas fontes, e sera abordada no Capitulo 6.
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sobre a superficie de uma esfera, gerando espacamentos angulares variaveis. Algumas

consideragoes sao feitas na Segao 2.3.

2.1 Interpolacao Bilinear

De posse de um conjunto de HRIRs medidas, uma forma bastante simples
de se obter as funcoes que nao foram medidas é a chamada interpolagao bilinear
direta de HRIRs [15, 32]. Nessa forma de interpolagao, a HRIR associada a posi¢ao
desejada é calculada fazendo-se uma média ponderada das contribui¢oes das HRIRs
medidas associadas com as posi¢goes mais proximas ao ponto desejado, como ilustra
a Figura 2.1.

Assumamos que todas as HRIRs sao medidas para pontos de uma superficie
esférica de referéncia centralizada no ponto médio entre as orelhas, com distancias
angulares fixas entre si de 0giq € @gria para o azimute e a elevagao, respectivamente.
Com relacao a Figura 2.1, a aproximacao fL(k:) para a HRIR h(k) associada a posigao

desejada pode ser obtida [33] como
hk) = (1= co)(1 = co)ha(k) + co(1 = o)) +
+ CeC¢hc(kI) + (1 — Ca)C¢hd(/€), (21)

onde hy(k), hy(k), he(k) e hq(k) s@o as quatro HRIRs relativas as posi¢oes mais

proximas a desejada. Os coeficientes ¢y e ¢, podem ser calculados como

cp = Cg _ mod (Q,Qgrid) (22>
Qgrid Qgrid

c. = C¢ _ mod ((ba(bgrid)
¢ ¢grid ¢grid ’

sendo Cy e C, as distancias angulares relativas indicadas na figura e mod (a,b) é o

(2.3)

resto da divisao de a por b.

2.2 Generalizacao Proposta para Regioes Trian-
gulares

Por razdes praticas, um conjunto de HRIRs medidas (como as obtidas por

Gardner e Martin [23], utilizadas nessa tese) pode ser obtido para pontos distribuidos
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Figura 2.1: Interpolagao bilinear direta.

quase homogeneamente sobre a esfera, de forma que a densidade de pontos sobre
ela seja aproximadamente constante. Isto implica utilizar-se uma grade com passos
angulares varidveis por elevagao. Pelo fato de a formulacao da Equagao (2.1) ser
definida para regides retangulares, para tal conjunto de funcoes ela nao pode ser
utilizada.

Para que isso seja possivel, propoe-se uma possivel generalizacao para o
método bilinear direto [P2, P3]. O procedimento segue a mesma idéia de se ponderar
as HRIRs dependendo da sua distancia angular ao ponto desejado, mas que utiliza
regides triangulares [22]. Ademais, pode ser utilizado para qualquer conjunto de
HRIRs, tendo eles amostragem espacial homogénea ou nao. Na Figura 2.2 pode-se
ver um setor de uma esfera, sobre a qual foram medidas as HRIRs dos pontos A,

B, C e D. Nesse caso, a interpolagao da HRIR para o ponto P pode ser realizada

fazendo-se
hp(k) = waha (k) + wehg (k) + wehe(k), (2.4)
onde
A¢
we = ) 2.5
¢ A¢grid ( )
Al
p—t 2.
wp Aegrid7 ( 6)
wp + wp + we = 1, (2.7)
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Figura 2.2: Detalhe das regioes triangulares sobre a esfera de referéncia.

com as distancias angulares definidas como

A¢p = ¢p — Pa, (2.8)
A = Op — b, (2.9)
AfOp = Op — Oy, (2.10)
AOprc = O — O, (2.11)
Abgriq = O0p — 04 (2.12)
e
Angrid = (bC - ¢A~ (213)
Como
Ao Alfy — A6
= , 2.14
Agria Abac (2.14)
pode-se obter
AO = Al — s A6 (2.15)
B A Aqbgrid A '

Note que A6 é a distancia do ponto P até o lado do triangulo que liga as duas
elevagoes a partir do ponto A. E assumido, sem perda de generalidade na pratica,
que os pontos A e B tém a mesma elevacao.

Como ja foi mencionado, as HRIRs medidas tém um atraso inicial devido ao
tempo de propagacao até as orelhas. E importante lembrar que esses atrasos nao

podem ser desconsiderados, ja que a diferenca de atraso entre as HRIRs relativas as
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duas orelhas (ITD) ¢ crucial para uma boa percepcao da diregao do som [34]. Ape-
sar disso, a combinacao das HRIRs contendo seus atrasos pode gerar uma resposta
na freqiiéncia com vales que nao fazem parte das respostas originais e que, pela
similaridade entre HRIRs préximas, nao deveriam aparecer na resposta da HRIR
desejada. Isso pode ser observado no exemplo da Figura 2.3. Naquela figura, tém-
se duas HRIRs adjacentes para a orelha esquerda (Figura 2.3a) e suas respectivas
respostas na freqiiéncia (Figura 2.3b). Além disso, na Figura 2.3b, é mostrado o
modulo da resposta na freqiiéncia da média entre as HRIRs da Figura 2.3a, onde se
pode perceber a presenca dos vales indesejados, além do erro existente na regiao de
frequéncia mais alta, onde o médulo da média aparece abaixo do valor do mddulo
das respostas na freqiiéncia das HRIRs. Portanto, esse fato constata que os procedi-
mentos de interpolagao dados pelas Equagoes (2.1) e (2.4) devem ser aplicados sobre
as versoes de fase minima das HRIRs medidas [35], o que nao altera o resultado final
se o atraso inicial da HRIR desejada for estimado e utilizado na interpolagao como
um atraso puro. De fato, o excesso de fase da HRIR original com relacao a sua
correspondente de fase minima se aproxima muito de um atraso puro [22]. Entao, a
estimativa do atraso 6 da HRIR desejada pode ser obtido combinando-se apenas as
componentes lineares do excesso de cada uma das HRIRs utilizadas na interpolacao.
Essa estimativa é discutida no Capitulo 3. Na Figura 2.4, pode-se notar que ao se
fazer a média sobre as funcoes de fase minima o resultado fica mais coerente com o
que se espera.

A Figura 2.5 mostra o diagrama em blocos do procedimento de interpolacao

descrito para um dos canais (esquerdo ou direito) do sistema binaural.

2.3 Conclusoes

Foi mostrada nesse capitulo a generalizacao da formulacao da interpolacao
bilinear para conjuntos de HRIRs medidos para posi¢oes uniformemente distribuidas
sobre a esfera de referéncia.

Como essa formulagao se utiliza de regioes triangulares, normalmente meno-
res que as retangulares, o resultado da interpolagao pode ser considerado mais eficaz,

ja que no caso retangular uma das fungoes consideradas esta sempre mais distante da
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Figura 2.3: Efeito da média ponderada sobre HRIRs de fase ndo-minima. (a) HRIRs

das posigoes (0, ¢) e (b) respostas na freqiiéncia das HRIRs e da média calculada

entre elas.
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Figura 2.4: Resultado da média ponderada sobre HRIRs de fase minima.

posicao desejada, inserindo no resultado informacoes menos relevantes a tal posicao.
Algumas comparagoes entre esses métodos serao mostradas no Capitulo 4.
Por se utilizarem trés ao invés de quatro HRIRs, a complexidade computaci-

onal no calculo das amostras de saida dessa nova forma é menor. Em compensacao,
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Figura 2.5: Estrutura da interpolagao triangular direta.

tende a acontecer um ntumero maior de transicoes entre regioes diferentes, cujo
tempo adicional de célculo (que inclui principalmente a atualizagdo dos coeficientes
dos filtros utilizados) deve ser levado em conta.

No proximo capitulo, fazem-se algumas consideragoes sobre as HRIRs, além
de se mostrarem alguns métodos para o seu pré-processamento, de forma a melhorar

o resultado da interpolacao.
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Capitulo 3

Conformacao das HRIRs

Uma vez que as HRIRs sao medidas, elas estao sujeitas a imperfeicoes do
sistema de medicao, como, por exemplo, as respostas na freqiiéncia do amplificador e
das caixas acusticas. Esse fato pode fazer aparecerem muitos acidentes indesejaveis
na representacao espectral dessas respostas ao impulso. Esses acidentes podem
atrapalhar o resultado da interpolacao, bem como criar algum tipo de erro numérico
a0 se processarem! tais funcoes.

Na Secao 3.1 desse capitulo, mostram-se algumas formas de se realizar a
suavizacao do espectro das HRIRs. Elas sao utilizadas na Secao 3.2 para se obter

as versoes de fase minima suavizadas das HRIRs.

3.1 Suavizacao Espectral

A psicoacustica mostra que a distingao freqtiencial da audi¢ao humana piora
com o aumento da freqiiéncia. Pode-se supor, por exemplo, que a escala musical
logaritmica ocidental é uma conseqiiéncia desse fenémeno [36, 37]. Além do mais, as
medidas das HRTF's tendem a ser menos precisas em altas freqiiéncias, onde, gracas
a atenuacao do som, as medidas tém uma razao sinal-ruido mais baixa.

Considerando esses fatos, pode-se pensar em aplicar alguma forma de sua-

vizagao espectral na resposta das HRIRs de forma que o grau de suavidade aumente

No Capitulo 4, é mostrado um tipo de funcdo gerado através das HRIRs. Na geracdo de
tais fungGes, mostrou-se necessaria a suavizagao espectral das HRIRs para evitar tais problemas

numéricos.
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com a freqiiencia. Por exemplo, a resposta para cada freqiiéncia f pode ser calcu-
lada como a média espectral em uma faixa de freqiiéncias compreendida entre as
frequéncias

fi=—= e fo=fVK, (3.1)

que sdo eqitidistantes geometricamente de f pelo fator v/ K. No dominio da Trans-
formada Discreta de Fourier (DFT—Discrete Fourier Transform) com a componente
DC indexada como n = 0, se f é a freqiiéncia associada com a raia espectral n, os
indices correspondentes as freqiiencias-limite, fi e fo, podem ser obtidos por

n = [\/Lﬂ e ny= Ln\/ﬁJ , (3.2)

respectivamente, denotando [-] como o menor inteiro maior ou igual a (-) e |-| como
o maior inteiro menor ou igual a (-). O valor de K = 2% resulta em uma largura de
janela igual a a oitavas; por exemplo, usando K = 2/ define-se uma largura de um
tergo de oitava [34, 38].

Dois métodos de suavizagao sao encontrados na literatura: o método da
magnitude ao quadrado [34] e o método da resposta na freqiiéncia complexa [39].
Em cada caso, a média é calculada sobre as amostras dessas respostas que estao
no interior de uma janela deslizante. No método da magnitude ao quadrado, a
suavizacao é obtida calculando-se a média aritmética das amostras da resposta em
magnitude elevada ao quadrado no interior da janela e calculando-se a raiz quadrada

do resultado, ou seja,

1 2
H,n)|= | ———— H,(1)|2, 3.3
|Hy(n)] ”2—”1“1;‘ (D] (3.3)

onde H,(n) e Hy(n) sdo, respectivamente, as respostas na freqiiéncia original e sua-
vizada. O método da resposta na freqiiéncia complexa leva em conta a informagao
de fase calculando a média sobre a resposta na freqiiéncia complexa, e pode ser

expressado como
1 ”2
Hy(n) = ———— S H,(1). (3.4)

_ng—n1+1l

=ni

Em todos os casos, n; e ny sao calculados pela Equagao (3.2).
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3.1.1 Suavizacao Usando Média Geométrica

Os dois métodos anteriores baseiam-se em média aritmética, o que resulta
em um tratamento diferente para os picos e os vales do modulo das respostas.
Uma solugao alternativa sugerida em [P1, P4], mas nao implementada para todo
o conjunto de fungoes, é trocar a média aritmética pela média geométrica na Equa-
cao (3.4). Esses métodos foram comparados em [P3] na suavizagao das fungoes
interposicionais que serao definidas no Capitulo 4. Pelo fato de essas funcoes apre-
sentarem uma resposta muito acidentada, os picos apresentavam melhor suavizagao
ao se utilizar a média geométrica. Por esse motivo, ao se pensar na suavizacao
manteve-se a utilizacao da média geométrica como o padrao. Dessa forma, a sua-

vizacao com a média geométrica pode ser feita por

Hn)y= """ ] 2. (3.5)

Aqui, n; e ny podem ser os mesmos utilizados para as outras formas de suavizacao.
Pode-se dizer também que a média geométrica aplicada a resposta na freqiién-
cia complexa pode ser vista como uma média geométrica no modulo, que melhora o
tratamento dos picos e vales, e uma média aritmética na fase, mais apropriada.
Por outro lado, um valor de K fixo pode nao conseguir atingir a suavidade re-
querida em altas freqiiéncias sem degradar a regiao de baixas freqiiéncias das HRIRs.
Para que isso nao ocorresse, utilizou-se uma fungao K (n) que varia linearmente em

n, dada por
11—k

K(n)zl—nm.

(3.6)

Nessa equagao, L é o tamanho da Transformada Rapida de Fourier (FFT—Fast
Fourier Transform) utilizada. Nessa tese, foi escolhida uma largura de janela de um
sexto de oitava quando n = L/2 — 1, fazendo-se x = 2%/,

Essa forma de suavizacao foi implementada para obtencao do conjunto de
HRIRs utilizado nessa tese, com resultados satisfatérios [P2]. Esses resultados serao

vistos na Secao 5.3.
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3.2 HRIRs de Fase Minima

Para obter resultados mais consistentes, os métodos de interpolacao de HRIRs
utilizam as suas versoes de fase minima [14, 38]. Como visto na Figura 2.3, a presenca
de fungoes de fase nao-minima pode criar zeros indesejados e erro na resposta da
HRIR interpolada. Além disso, pode ocorrer uma certa incoeréncia entre os atrasos
reais provenientes do tempo de percurso do som desde a fonte até as orelhas e os
obtidos apods a interpolacao para a posicao desejada, ja que a média ponderada é
realizada sobre as amostras a cada instante de tempo, e é bastante freqiiente o fato
de as HRIRs envolvidas na média terem atrasos distintos.

Existem algumas formas de se obter as versoes de fase minima de seqiiéncias
finitas. Uma delas [40] gera a seqiiéncia de fase minima através da transformacao

inversa do cepstrum complexo ¢,,(k), cuja transformada de Fourier é
Ch(€7) = In|H ()| + j<H (™). (3.7)
Definindo-se o cepstrum real como

1 & . .
cn(k) = %/ In |H(e’)|e?* dw (3.8)

e com base na Equacdo (3.7), pode-se dizer que ¢, (k) é a transformada inversa da

parte real de Cj,(e/#). Com isso,

en (k) —l—éZ(—k)‘

cnlk) = > (3.9)
Para seqiiéncias reais tem-se que
Ch(k Ch(—k
enlh) = R £ E(=k) (3.10)

2
Uma das propriedades do cepstrum complexo diz que h(n) é de fase minima
se e somente se ¢(k) é causal. Como ¢ (k) é independente da fase de H(e/),

considerando ¢, (k) causal,

™ (k) = cn(k) i (K), (3.11)
onde
0, parak <0
Inm(k) = ¢ 1, para k=0 (3.12)
2, para k > 0.
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Portanto, pode-se obter o cepstrum complexo da versao de fase minima a partir do
cepstrum real da versao de fase nao-minima e, fazendo-se a transformada inversa
do cepstrum complexo, obter-se a seqiiéncia de fase minima referente a h(n). Essa
técnica é resumida pelo diagrama em blocos da Figura 3.1.

A transformada de Fourier necessaria nesse procedimento pode ser aproxi-
mada pela DFT. Deve-se apenas tomar o cuidado de se acrescentar um nimero
suficiente de zeros (zero-padding) as HRIRs, evitando sobreposi¢ao (aliasing) no
tempo [40].

Na Figura 3.1, h(n) é a HRIR para a qual se deseja obter a versdo de fase

minima Ay, (n).

h(n) | Transformada, Tremsfom?ada Transfom.lada Tanin (1)
— In|-| de Fourier exp(-) de Fourier —

de Fourier de Fourier
@ Inversa @ @ Inversa

X Transformada

H(ei) cnlk) (k) Cmin(ese) Hunta(e7%)

Figura 3.1: Diagrama em blocos da técnica utilizada no calculo das HRIRs de fase

minima.

3.2.1 Obtencao de HRIRs de Fase Minima Suavizadas

A operagao de suavizagao indicada pela Equagao (3.5) pode ser aplicada ao
espectro de cada HRIR, criando a versao suavizada de H(e/*), antes de se fazer a
operagao do logaritmo da magnitude (veja Figura 3.1) no processo de transformacao
delas em suas versoes de fase minima. Desse modo, foram obtidas as versoes de fase
minima das HRIRs suavizadas.

Na Figura 3.2, pode-se observar a comparacao entre a HRIR original e sua
versao de fase minima suavizada. Na Figura 3.2a, tem-se a comparacao das HRIRs
e na Figura 3.2b tém-se as respostas em magnitude correspondentes. Pode-se notar
que a suavizagao é bastante coerente. O tnico fator importante que nao é levado

em consideracao € o atraso inicial. Esse fato sera discutido na se¢ao seguinte.
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Figura 3.2: Exemplo do efeito obtido com as HRIRs de fase minima suavizadas.
HRIRs para o ouvido esquerdo com 6 = 70° e ¢ = —20°. (a) HRIRs e (b) suas

respostas em magnitude.
3.3 Aproximacao das HRIRs originais

Ao se obterem as versoes de fase minima, a informacao de fase de cada HRIR
original é perdida. Por outro lado, desconsiderando-se o atraso inicial (relacionado
com uma componente linear da fase), observa-se que cada HRIR medida pode ser
considerada quase de fase minima [22]. Entdo, pelo menos esse atraso deve ser
resgatado, ja que se reflete diretamente na I'TD e, portanto, é muito importante no
que diz respeito & percepcao da posicao da fonte virtual [14]. Para recuperar essa
informagao, estimou-se o atraso de grupo maximo aproximando-se a derivada do

excesso de fase por

onde 7 é o indice da raia da FFT.
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Nessa equacao, deve-se notar que as transformadas de Fourier foram apro-
ximadas pela FFT das respostas ao impulso e w; e w;_1 sao referentes as raias
adjacentes da FFT. Além disso, as fases calculadas no lado direito da equacao tém
sinal negativo, e por isso o atraso estimado deve ser o minimo das diferencas.

Na Figura 3.3 mostram-se as mesmas HRIRs da Figura 3.2a, s6 que agora
incorporando-se o atraso calculado pela Equagcao (3.13). Nota-se que, nesse exemplo,
o atraso foi estimado com sucesso. Pode-se notar que existe uma certa diferenca de
fase préxima a 180° entre as respostas. Isso ocorre emtre todas as HRIRs originais e
as de fase minima correspondentes. Todas as HRIRs originais tém um deslocamento
de fase 180° desde w = 0, e essa informacao se perde ao serem computadas as versoes
de fase minima. Como isso ocorre com todas as HRIRs, nenhum problema é causado

se esses 180° forem ignorados na combinacao dessas funcoes.

10000

.
HRIR original
fase minima suavizada com atrasd

5000

h ()

[ VO

-5000 I I I I I I
0 20 40 60 80 100 120

k, amostras
Figura 3.3: Exemplo de incorporagao do atraso a HRIR de fase minima. HRIRs

para o ouvido esquerdo com 6 = 70° e ¢ = —20°.

3.4 Conclusoes

Tendo em vista maior eficacia na interpolacao de HRIRs, mostraram-se nesse
capitulo os procedimentos realizados no pré-processamento do conjunto de HRIRs
medidas.

Primeiramente, descreveram-se as técnicas normalmente utilizadas para sua-
vizagao espectral, seguidas da forma proposta através da média geométrica. Depois,
foi mostrada a técnica utilizada para se obter as versoes de fase minima das HRIRs.
Propos-se, entao, uma forma de se introduzir suavizagao nessa técnica.

Além disso, foi indicada uma forma da estimacao do atraso inicial da HRIR
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original baseada na diferenca entre as fases das HRIRs de fase minima suavizadas e
medidas (excesso de fase). Esses atrasos foram utilizados nessa tese para se obter o

conjunto de HRIRs de fase minima suavizadas.
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Capitulo 4

Utilizacao de IPTF's

Os métodos de interpolagao de baixa complexidade computacional, que tém
sido alvo de muitos trabalhos [41, 34, 42, 43|, usualmente focam na redugao da
ordem das HRTFs. Raramente encontra-se um método que altere também o proce-
dimento de interpola¢ao. Em sua dissertacao de Mestrado [P1], o autor desenvolveu
uma forma de interpolagao alternativa que, com alguns ajustes e desdobramentos,
foi posteriormente publicada em [P2, P3]. Essa nova forma, similar ao método de
interpolacao bilinear direto, altera o esquema de interpolacao baseando-se na de-
finicao de uma fungao de transferéncia auxiliar chamada Funcao de Transferéncia
Interposicional (IPTF—Inter-positional Transfer Function).

Desde que as IPTF's possam ser representadas por modelos de ordem reduzida
sem implicar perdas substanciais na acuracia do modelamento, o método proposto
atinge uma complexidade computacional bastante reduzida. Neste capitulo, é mos-
trado como se podem obter e utilizar as IPTF's para a interpolacao das HRTFs.

Na Secao 4.1 definem-se as IPTFs em fungao das HRTFs medidas. Na Se-
¢ao 4.2, apresenta-se em detalhes o procedimento de interpolacao baseado em IPTFs.
Comparagoes entre o desempenho do novo método e o da interpolacao bilinear sao

mostradas na Secao 4.3.
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4.1 Inter-positional Transfer Functions

4.1.1 Motivacao

Para cada posicao existe um par de HRIRs, uma para cada uma das orelhas.
Na Figura 4.1a, as respostas que representam os caminhos percorridos pelo som
da fonte até os ouvidos mais proximo e mais afastado sao chamadas de HRTF's
ipsi- e contra-laterais, respectivamente. A Figura 4.1b mostra uma representacao
alternativa para o mesmo par de HRTFs proposta em [43]. Naquele trabalho, os
autores mostram que é possivel representar um par de HRTF's ipsi- e contra-laterais
relativas a uma determinada posicao como mostra a Figura 4.1b, onde a razao entre
as HRTF's contra- e ipsi-lateral é chamada de Fungao de Transferéncia Interaural
(IATF'—Interaural Transfer Function). Por ser menos influenciada pela difracao e
sombra da cabeca, a HRTF ipsi-lateral tem sua energia melhor distribuida ao longo
da freqiiéncia, podendo assim ser representada por um modelo de ordem menor que
a contra-lateral. Por esse motivo, ela é escolhida para ser modelada diretamente. A
razao entre as HRTFs ipsi- e contra-lateral modela a diferenca entre elas e, por essa
diferenca nao ser grande, o modelo acaba por ter ordem menor que a necessaria para
se modelar a contra-lateral diretamente. Assim, a configuracdo baseada na TATF

resulta numa realizacao mais eficiente da HRTF contra-lateral.

4.1.2 Definicao

Intuitivamente, pode-se esperar que HRTFs de posi¢oes préximas para a
mesma orelha sejam mais parecidas entre si do que as HRTF's ipsi- e contra-lateral.
Essa observacao da a idéia de se definir uma Funcao de Transferéncia Interposicional
(IPTF—Interpositional Transfer Function) que permita realizar o calculo da HRTF
associada a uma determinada posicao como a cascata da HRTF de uma posicao
adjacente com uma funcao de erro incremental de ordem reduzida.

A IPTF pode ser definida como

HRTF,

IPTFE; ; = IRTF.

(4.1)

INo trabalho original, a Interaural Transfer Function é chamada de ITF. Aqui, a notacdo IATF

é adotada para evitar ambigiiidade.
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Figura 4.1: Modelo de HRTF: (a) forma direta e (b) baseado na IATF.

onde HRTF; e HRTF; sao as HRTFs associadas com os pontos inicial e final, res-
pectivamente, como mostra a Figura 4.2. Deve-se notar que todos os vetores estao
desenhados com o sentido oposto ao sentido do caminho percorrido pelo som para

facilitar a compreensao da geracao de HRTF; partindo da HRTF;.

posicao final

IPTF, ;

e HRTF;
posigao inicial

ouvinte

Figura 4.2: Célculo da HRTF; via IPTF: interpretacao grafica.

Para garantir a estabilidade das IPTFs, basta que a HRTF; seja de fase
minima. Isso é satisfeito ao se fatorarem todas as HRTFs de forma aproximada
como a cascata de suas versoes de fase minima com um atraso puro, como visto na

Secao 2.2.

4.2 Interpolacao de HRTFs Baseada nas IPTF's

O mesmo principio basico utilizado pelo método triangular é aplicado pela in-

terpolacao baseada nas IPTFs. No primeiro caso, trées HRTFs sao utilizadas para se
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calcular uma outra. No segundo caso, duas delas podem ser aproximadas usando-se
IPTFs de ordem reduzida, o que contribui para a reducao da complexidade compu-
tacional do procedimento de sintese. Essa é a configuracao implementada utilizando

regioes triangulares.

Figura 4.3: Detalhes da superficie esférica de referéncia: A, B, C, e D tém HRTFs

conhecidas, e P é a posicao para a qual se quer calcular a HRTF aproximada.

Uma vez que a regiao triangular foi escolhida, a HRTF, para um dado ponto
P dentro da regiao, pode ser calculada usando-se as HRTFs relativas aos trés vértices
da regiao. A Figura 4.3 mostra duas situagoes diferentes envolvendo a mesma regiao
quadrangular da grade esférica para a qual estao disponiveis as HRTFs medidas
para os pontos A, B, C e D, quando se quer estimar as HRTFs relativas ao ponto
P. Pode ser visto na Figura 4.3a que, para uma dada posicao P ser obtida, os
vértices da regiao triangular a ser utilizada sao A, B e C, com A e B tendo a mesma
elevagao. As coordenadas do ponto mais préximo a P (nesse exemplo, A) serdo
associadas a versao de fase minima da HRTF originalmente medida, enquanto que
as coordenadas dos outros dois pontos serao associadas com as HRTFs aproximadas
por IPTFs. Portanto, as HRTFs relativas ao ponto P podem ser estimadas através
da ponderacao das HTRFs associadas com A, B e C. E importante notar que para
todos os pontos dentro da regiao sombreada a interpolagao se da utilizando as HRTFs
relacionadas com esses trés pontos, duas delas aproximadas e uma original. Outro
exemplo é mostrado na Figura 4.3b, onde outro ponto P estd dentro de uma regiao
diferente. Deve-se notar que os vértices sao renomeados para manter a referéncia
aos vértices de mesma elevagao da regiao sombreada como A e B e, assim, preservar
a coeréncia com a Equacao (2.4). Nessa nova figura, o ponto mais préximo a P é o

vértice C, que sera associado a versao de fase minima da HRTF original.
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Seguindo a nomeacao de vértices explicada anteriormente, as HRTF's relativas

ao ponto P, como na Equagao (2.4), podem ser descritas por
HRTFP = wAHRTFA + U)BHRTFB + wcHRTFc, (42)

onde os pesos wy, wp ¢ we sao calculados pelas Equagoes (2.5)—(2.7).
Chamando de I o ponto mais préximo de P e de Fy e Fy os outros dois vértices

da regiao que contém P, a interpolagao baseada nas IPTF's pode ser escrita como

HRTFp = aHRTFy + SHRTFf, + YHRTFR, =
= HRTFI(OK + ﬁIPTFLFQ + ’YIPTFLFQS),

(4.3)

onde IPTFr, e IPTFf, sao definidas pela Equacao (4.1). Os coeficientes a, 3 e y
sao relativos aos vértices I, Fy e Fy, respectivamente. Por exemplo, na Figura 4.3a,
A, B e Csao equivalentes a I, Fy e Fy, respectivamente; dessa forma, a Equagao (4.3)

fica na forma

HRTFp = oHRTF; + SHRTFy, + YHRTFp, =
= waAHRTFA + wgHRTFg + wcHRTF = (4.4)
= HRTFA(UJA + U)BIPTFA,B + wclpTFA’c).

Na Figura 4.4, o diagrama em blocos ilustra o procedimento de interpolagao
para os dois canais, esquerdo e direito (identificados pelos indices “e” e “d”, res-
pectivamente). Nesse diagrama, os blocos das HRTFs e das IPTFs representam as
fungoes de transferéncia de fase minima (ou seja, sem os atrasos inerentes a cada
uma delas). Em um procedimento de interpolagao simples, os atrasos de HRTFf’d,
denominados D, sao combinados com os das IPTFs, denominados d‘i’ge e di’g(ﬁ,
para interpolar separadamente os atrasos das HRTFs desejadas [22]. Deve-se notar

que os atrasos de uma IPTF podem ser obtidos através das diferencas dos atrasos

das funcoes HRTF y e HRTF; que a geraram. Os atrasos resultantes, dados por

A% = aDPt 4 B+ diy ) + 1D+ i) = (4.5)
= (a+8+7)Dp" + fdip, +vdir, = (4.6)
= Dy + Bdiy, +dih (4.7)

podem ser implementados usando-se filtros passa-tudo de atraso fraciondrio [44] ou

entao truncados e representados por uma linha de atrasos.
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Figura 4.4: Diagrama em blocos do procedimento de interpolacao baseado nas

IPTF's.

Deve-se perceber também que o uso de IPTFs de ordem baixa é que realmente
permite reduzir a complexidade computacional atingida pelo método de interpolagao
baseado nas IPTFs. Mas o fato de a IPTF ser uma razao entre duas HRTFs muito
préoximas faz acreditar que é mais simples reduzir a ordem das IPTFs do que das
HRTFs diretamente. A redugao de complexidade serd discutida com detalhes no

Capitulo 5.

4.3 Comparacoes entre as Interpolacoes Bilinear

e Baseada em IPTFs

Na comparacao de desempenho, a interpolacao baseada nas IPTFs é con-
frontada com o método bilinear direto através da comparacao das suas respostas na

freqiiéncia para uma faixa de valores de azimute e elevagao.

4.3.1 Configuragao dos Testes e Resultados

Inicialmente, somente diferencas na geometria e no célculo dos pesos sao
consideradas, isto é, a interpolacao baseada nas IPTFs leva em consideracao as
IPTFs da equacdo (4.1) como a razao direta entre as HRTFs correspondentes sem

considerar simplificacao alguma, o que pode ser considerado igual a interpolacao
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Tabela 4.1: Passos de azimute das medidas (angulos em graus).

Elevagao (¢) | Resolucao de Azimute (6gyiq)
-20 a 20 5,00
-30 e 30 6,00
-40 ¢ 40 6,43
50 8,00
60 10,00
70 15,00
80 30,00

triangular aplicada diretamente sobre as HRTFs, na forma
HRTFp = aHRTF; + SHRTFF, + YHRTFE,. (4.8)

A idéia dos testes realizados consiste em comparar as Superficies Espaciais
de Resposta na Freqiiéncia? (SFRSs—Spatial Frequency Response Surfaces) [28, 45]
dos resultados para ambos os métodos de interpolacao. Cada SFRS mostra, para
uma dada freqiiéncia, a dependéncia da resposta em magnitude com as mudancas
na elevagao e no azimute.

Ja que as equacoes da interpolagao bilinear direta assumem uma grade igual-
mente espacada em ¢ e #, a faixa de valores para a elevagao que podera ser utilizada
no decorrer dos testes é restrita a —20° < ¢ < 20°, de forma a se adequar ao con-
junto de HRTFs disponivel (veja Tabela 4.1). Esse procedimento foi adotado para
que se tivesse uma comparacao justa entre os dois métodos.

Todas as simulagoes nessa tese usam um conjunto de HRTFs de comprimento
igual a 128 amostras com freqiiéncia de amostragem de 44,1 kHz, obtidas de [23].
Nesse conjunto existem HRTFs para elevacoes espacadas de 10° e passos variaveis
em azimute segundo a Tabela 4.1.

As Figuras 4.5-4.8 mostram uma comparagao visual entre os resultados dos
métodos bilinear direto e baseado na IPTF. Na primeira e segunda colunas estao,
respectivamente, as SRFSs relativas a interpolac¢ao bilinear (|Hg(w,#,¢)|) e a ba-

seada na IPTF (|Hiprr(w,0,¢)|). Escalas distintas de amplitude foram adotadas

2Para um melhor entendimento sobre as SFRSs, veja o Apéndice B.
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de acordo com a faixa dinamica encontrada para cada freqiiéncia escolhida. Nelas,
somente as respostas para o ouvido esquerdo sao consideradas, ja que, por simetria,
as fungoes para o outro lado podem ser obtidas invertendo-se os eixos horizontais.
As raias freqiienciais foram escolhidas segundo o mesmo critério adotado em [28§]
(Apéndice B).

Para facilitar a comparagao, tem-se a terceira coluna contendo a superficie

de diferenca em dB entre as SFRSs da mesma linha dada por

|HIPTF(Wa 0, ¢)|)
|Hg(w,0,9)| )

Diferentemente das SFRSs, onde as barras laterais mostram a escala em tons

£(w,0,9) =20logy, ( (4.9)

de cinza indicando a amplitude em dB, nas figuras de diferencas as regioes mais
claras indicam diferengas pequenas (préximas a zero dB) entre as SFRSs. Deve ser
notado que para todas as figuras de diferencas foi adotada a mesma escala para
melhor comparacao entre elas.

Apesar da ocorréncia de diferengas um pouco maiores no entorno do angulo
de azimute de 90° (regido mais afetada pela difracao na cabega), a equivaléncia
entre os dois métodos pode ainda ser confirmada, ja que mesmo essas diferencas
observadas nao sao tao grandes. Pode ser também notado que os piores casos estao

associados as regides de baixa energia das SFRSs.

4.3.2 Complexidade Computacional

Claro que o uso direto das IPTFs obtidas como a razao das HRTFs corres-
pondentes, sem simplificagao alguma, nao resulta em ganho algum na complexidade
computacional. Pelo contrario, até aumentara a complexidade.

Para se ter uma idéia de quanto deve ser a reducao de ordem necessaria para
que se justifique o uso das IPTFs, assuma que cada HRTF usada diretamente no
procedimento de interpolagao necessita de N mpa (multiplica¢bes por amostra).

A complexidade computacional da interpolacao bilinear direta é, entao,
Chilinear = 4N + 12 mpa. (4.10)

Por outro lado, se cada IPTF aproximada requerer M mpa, o esquema de inter-

polacao baseado nas IPTFs requerera

CIPTF =2M + N +6 mpa. (4.11)

37



raia da freqiiéncia de 340Hz

20
87
87 6
86,5 86,5 15 ’
86 86 10
855 8557 5
[an] k=)
2 =
85 = 85 . 0 :
- &
845 g84a5L -5
84 84 -10
83,5 83,5 -15
-20 83 -20 83 -20

-180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180
azimute (°) azimute (°) azimute (°)
raia da frequiéncia de 930Hz

IS

a1
N

o

elevagao (°)

I
al
o
Hiprel/IHgl. (dB)

|
N

-10

|
IS

-15

|
o

20 20 20 —————
90 90 6
15 15F 15
4
10 88 10p 88 10
o
< ° 86_. 5 865 5 23
o Q S -
S o S of = 0 0oL
g 841 84 =
° -5 5t = -5 ) I&
82 82 -
-10 =10} -10 4
-15 80 -15}- 80 -15
-6
-20 78 -20 & E 78 =20 i
-180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180
azimute (°) azimute (°) azimute (°)
raia da freqiiéncia de 1900Hz
20 20 3 20
6
15 95 15 95 15
4
10 10 10
90 90 —~
< ® . 5 = 5 23
[an] =) —
2 = = @
o 0 85 - 0 85 0 0L
o = =
5 I a i
v _g -5 = -5 5 I&
80 80 o
-10 -10 -10 4
-15 75 -15 75 -15 .
-20 - -20 . -20 .
-180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180
azimute (°) azimute (°) azimute (°)

Figura 4.5: Comparagao entre SFRSs. Bilinear (esquerda), IPTF (centro) e dife-
rencga em dB (direita)—I. De cima para baixo: 340 Hz, 930 Hz e 1900 Hz.
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Figura 4.6: Comparagao entre SFRSs. Bilinear (esquerda), IPTF (centro) e dife-
renca em dB (direita)—II. De cima para baixo: 2400 Hz, 3850 Hz e 4800 Hz.
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Figura 4.7: Comparagao entre SFRSs. Bilinear (esquerda), IPTF (centro) e dife-
renca em dB (direita)—III. De cima para baixo: 5800 Hz, 7750 Hz e 9700 Hz.
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Figura 4.8: Comparagao entre SFRSs. Bilinear (esquerda), IPTF (centro) e dife-
renca em dB (direita)—IV. 12600 Hz.

Assim, método com IPTFs terd menor complexidade computacional se

<3N+6
—

M (4.12)

Para o caso das HRTFs usadas nas simulagoes [23] (que tém N = 128), isso significa
M < 195. Por outro lado, é possivel tirar vantagem de aproximacoes eficientes de
HRTFs [34]. Por exemplo, assumindo N = 33, que é o niimero de multiplicagoes
mais baixo atingido em [34], basta que M < 53 para que a interpolagao baseada nas
IPTF's apresente menor complexidade computacional.

Deve ser notado que como o procedimento de interpolagao baseado nas IPTF's
usa uma grade triangular, o nimero de regides visitadas pela fonte virtual au-
menta. Conseqiientemente, qualquer processamento adicional no momento de trocas
de regides (veja a Segao 5.4) aumentaria também a complexidade computacional.
Por outro lado, para altas taxas de amostragem, por exemplo 44,1 kHz, e para
movimentos nao muito rapidos, esse provavel aumento na complexidade nao pesa
muito na média, ja que o nimero de amostras dentro de uma mesma regiao ¢ muito
grande. Por exemplo, com uma velocidade angular de aproximadamente 47 rad/s
(duas voltas em 1s), na regiao mais densa, angularmente falando (préximo a ¢ = 0),
havera mais de 300 amostras dentro da mesma regiao. Portanto, o cadlculo de uma
amostra de saida com a redugao de transitério nao fard aumentar muito o nimero

de operacoes na média.
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4.4 Conclusao

Nesse capitulo, redefiniu-se a IPTF como pode ser visto em [P1]. Além do
que fora realizado naquele trabalho, foi feita uma comparacao objetiva utilizando-se
as SFRSs calculadas para os métodos de interpolacao bilinear direto e aquele que
se baseia nas IPTFs, publicado em [P2]. Além disso, foi feita uma comparacao
mais cuidadosa da complexidade computacional desses métodos, que indicou um
limite maximo para o nimero de multiplicagoes gastas com as IPTFs de forma que
o método que nela se baseia ainda seja competitivo frente ao bilinear direto.

No capitulo a seguir, discute-se uma forma de reducao de ordem para as

IPTFs testada em [P1] e validada em [P2].
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Capitulo 5

Reducao de Ordem das IPTFs

Como visto no capitulo anterior, a interpolacao com IPTFs s6 resulta em
uma complexidade computacional mais baixa se a ordem dessas fungoes for reduzida,
deixando o nimero de multiplicagdes abaixo do limite da Equagao (4.12).

Em [P1], utilizou-se a técnica de redugao de modelos balanceados para al-
cancar um conjunto de IPTFs de ordem reduzida que foram utilizadas nessa tese.

Nesse capitulo, o método de reducao de ordem é revisto na proxima segao.
Na Secao 5.2, é mostrado o procedimento utilizado para criacao do conjunto de
IPTFs. Alguns resultados comparativos sao mostrados na Secao 5.3. Na Secao 5.4,
é realizado o estudo sobre a complexidade computacional atingida com a redugao

de ordem. Na Secao 5.5, apresentam-se as conclusoes.

5.1 Reducao do Modelo Balanceado

Em [41], os autores aplicam o método de reducao do modelo balanceado
(BMR—Balanced Model Reduction) para reduzir a ordem das HRTFs. J& que as
HRTFs sao FIR, eles se aproveitam de um algoritmo BMR especializado que apro-
xima filtros FIR por filtros IIR de ordem baixa, descrito em [46]. Como as IPTF's sao
formadas pela razao de duas HRTF's, e, portanto, é originalmente um sistema IIR, a
formulagao mais simples de [46] ndo pode ser usada. Apesar disso, o método BMR,
em sua formulagao mais geral, pode ser aplicado a qualquer sistema, sendo utilizado
aqui na reducao da ordem de IPTFs de um sistema em um espaco de estados.

A representacao nos quais os gramianos das suas matrizes de observabilidade
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e controlabilidade sao ambos diagonais e iguais entre si é chamado de modelo balan-
ceado. A maior vantagem desse tipo de modelo é a possibilidade de se ordenarem
os estados com base na sua importancia na representacao das caracteristicas do
sistema. Esse é um aspecto bastante importante, que permite que se faca a sim-
plificacao do sistema diretamente pelo seu truncamento, isto é, descartando-se os
estados “menos importantes”.

Considere a representagao no espaco de estados de uma IPTF como

x(k+1) = Ax(k)+ bu(k)

(5.1)
y(k) = "x(k) + du(k)

onde A, b, c e d sao a matriz de transi¢ao, o vetor de entrada, o vetor de saida,
e o coeficiente de transmissao direta, respectivamente. x(k) é o vetor de estados

no instante k, e u(k) e y(k) sdo os sinais de entrada e de saida no instante k,

respectivamente.
Defina
4 T
Wo:[c ATc - (AT)ic } (5.2)
e
Wcz[b Ab --- Ab }, (5.3)
para i = 1,2,3,..., como as matrizes de observabilidade e controlabilidade do sis-

tema, respectivamente. Suas respectivas matrizes gramianas sao dadas por

P=wWW’ (5.4)
e
Q = szo- (55)
Se rank[A] = J, pode-se gerar a matriz de Hankel de posto J
hi ho
hs hs
H=W,W,= : (5.6)
onde
hi =cT A" ', (5.7)



parat=1,2,3,..., sao as amostras da resposta ao impulso do sistema.

Agora, H pode ser decomposta como
H - V1FV2, (58)

onde I' é a matriz contendo os valores singulares oy,...,0; de H nas primeiras J
posicoes da sua diagonal principal, por conveniéncia organizados em ordem decres-

cente de magnitude [47]. Seja ¥ a sub-matriz J x J superior esquerda de I'.

2

Ja que o quadrado de cada valor singular de H, o}, ¢é igual ao autovalor

correspondente do produto PQ [48, 46] denotado por \;, para i =1,2,3,..., entdao
PQ = KX’K ' (5.9)

Assim, pode-se mostrar que os gramianos P;, e Q, do sistema balanceado desejado

devem ser tais que

P, = Q, = X =diag(v/ A1, -+, VAy) = diag(oy, -+ ,0y). (5.10)

Entao, a transformagao que leva o sistema original (A, b, ¢ e d) a sua forma balan-

ceada (Ay, by, ¢, e d) por

A, =T 'AT, b,=T'b, c¢,=T"c (5.11)

T =S"'Ux"? (5.12)
onde S é obtida da decomposicao da matriz Q na forma
Q = S’s. (5.13)
As matrizes U e X podem ser calculadas fazendo-se a decomposicao:
SPS” = UX?U7, (5.14)

onde

Uu” =1. (5.15)

Deve-se notar que a equacao (5.14) é satisfeita, j4 que SPST = SPQS™! e, portanto,

SPS” é simétrica e tem os mesmos autovalores do produto PQ.
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Considere o caso onde, de acordo com algum critério de erro, somente os
j < J maiores valores singulares sao considerados suficientes para descrever a IPTF.

Nesse caso, a matriz X pode ser escrita na forma

;1 0
3 = , (5.16)
0 3
onde 0 sao matrizes nulas,
3, = diag(oy,...,05) (5.17)
e
22 = diag(ajﬂ, ce ,O']). (518)
Coerentemente, as matrizes do modelo balanceado podem ser decompostas
na forma
A A b (¢
Ab: b b2 ,bb: ! ,Cp—= ! R (519)
A2,1 A2,2 b, Co

sendo (A1, by, ¢1 e d) as matrizes de representacdo no espago de estados do sub-
sistema de ordem j que aproxima acuradamente a IPTF original.
Apo6s a reducao de ordem, se desejado, pode-se converter a representagao no

espaco de estados de volta para a forma de funcao de transferéncia.

5.2 Algoritmo de Reducao de Ordem

As técnicas de suavizacao espectral e reducao de ordem mencionadas anteri-
ormente sao as ferramentas basicas para se obter um conjunto completo de IPTF's
de ordem baixa. Por fim, essas IPTFs sao utilizadas juntamente com as HRTF's
medidas em um sistema eficiente de geracao de som tridimensional em movimento.

O procedimento para se obter o conjunto completo de IPTFs consiste de trés

estagios:

e cada HRTF medida sobre a grade esférica de referéncia é transformada na sua

versao de fase minima, sendo ela suavizada durante esse processo;

e para cada HRTF suavizada define-se uma IPTF com relacao a cada uma das

HRTF's da vizinhanga (por exemplo, como na Figura 5.1);
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e 0 método BMR ¢é aplicado a cada IPTF definida no passo anterior para se

obter um modelo de ordem reduzida que a represente bem.

De fato, essa estratégia contém alguma redundancia, ja que duas IPTFs
podem ser definidas entre duas HRTFs contiguas, dependendo da escolha de qual é a
HRTF; e qual é a HRTF; na Equacao (4.1). Obviamente, somente uma delas precisa
ser armazenada por cada par de HRTF!. No entanto, essas funcoes redundantes
permitem escolher dentre elas qual melhor representa a IPTFEF em questao. Essa
flexibilidade também ajuda a lidar com casos que apresentarem problemas numéricos
na reducao de ordem.

Para a vizinhanca, deve-se adotar um critério em que nem sempre todas as
posicoes das HRIRs préximas sao consideradas vizinhas. O que deve ser garantido
¢ que os setores triangulares escolhidos nao tenham superposicao na casca esférica
e cubram toda a superficie da mesma. A escolha de vizinhanca adotada nessa tese
pode ser melhor visualizada através das Figuras 5.1 e 5.2. Na Figura 5.1, tem-se
a secao da esfera aproximada pelas faces triangulares escolhidas?. Na Figura 5.2,
mostra-se a planificacao dessa esfera para ser possivel visualizar todas as regioes
triangulares escolhidas. Desse modo, as IPTFs computadas sao aquelas entre as
posicoes ligadas por segmentos de reta. Deve-se notar que a escolha de quais HRIRs
sao vizinhas nao é unica® e que a forma adotada aqui é apenas uma das possiveis.
Portanto, se outra escolha for adotada, as IPTFs calculadas formarao um conjunto
distinto do utilizado nessa tese.

E importante ser mencionado que em [P1] ndo se utilizava nenhuma definicao

de vizinhanca e, ao se passar por algumas posicoes, era gerada uma pequena descon-

1Por exemplo, para representar a HRTF de um ponto a utilizando a HRTF do ponto b, utiliza-se
a IPTFy .. E para representar a HRTF de um ponto b utilizando a HRTF do ponto a, pode-se
usar IPTF,, = 1/IPTF;,. Isso é o mesmo que trocar o polinémio do numerador com o do
denominador.

2Como as HRIRs utilizadas nesse trabalho sé foram medidas para elevacoes a partir de —40°,
a base da esfera aparece cortada abaixo de tal limite.

3Como mencionado anteriormente, a escolha da vizinhanca sé deve garantir que as regides
cubram toda a casca esférica e que nao haja superposicao entre as regioes. Somente essa restrigao
nao é suficiente para se saber quais sao as regioes vizinhas e, com isso, a vizinhanga entre HRIRs

(segmentos de reta que unem os pontos para os quais se tem as HRIRs medidas).
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0,54
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Figura 5.1: Defini¢ao de vizinhanga entre as coordenadas das HRIRs (vista espacial).

tinuidade no som. Esse problema apontou a necessidade de se adotar uma definicao
fixa de vizinhanga. Esse novo procedimento foi adotado para se obter os resultados

que serao apresentados a seguir.

5.3 Comparacoes entre as Interpolacoes Baseada

em IPTFs Sem e Com Reducao de Ordem

Na Secgao 4.3, foi feita uma comparacao entre os métodos de interpolagao
bilinear direto e baseado nas IPTFs usando as SFRSs. Na presente secao, os re-
sultados da interpolacao com as IPTFs de ordem reduzida sao comparados aqueles
obtidos com as IPTFs sem reducao alguma. Como antes, um conjunto de SFRSs
¢ utilizado para visualizagao desses resultados. Desta vez, os angulos de elevagao
variam de —40° a 90°, assim cobrindo toda a regiao em que se tém HRTFs medidas.

Da mesma forma que anteriormente, as raias frequienciais foram escolhidas de acordo
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Figura 5.2: Defini¢ao de vizinhanga entre as coordenadas das HRIRs (vista planifi-

cada).

com [28] (Apéndice B).

Um conjunto completo de IPTFs IIR de ordem 10 foi obtido* através do
procedimento descrito na Secao 5.2. Cada [PTF desse conjunto corresponde a M =
21, satisfazendo os limites de eficiéncia, considerando N = 33 da Se¢ao 4.3 (M < 53).
Assim, o método de interpolagao proposto é computacionalmente mais eficiente que
o método bilinear direto.

A comparacao entre os conjuntos de IPTFs sem redugao e com modelos de
ordem 10 pode ser vista nas Figuras 5.3-5.6. Como no capitulo anterior, em cada
linha mostram-se um par de SFRSs relativas as HRTFs interpoladas para a orelha

esquerda e a diferenga entre elas obtida por procedimento similar a Equagao (4.9),

4A ordem 10 para os modelos das IPTFs foi obtida através de testes [P1] onde eram comparados
visualmente o mdédulo das respostas em freqiiéncia das IPTFs originais e dos modelos de ordem

reduzida.
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no presente caso resultando na equacgao

| Hifr(w, 0, ¢>>|) | (5.20)

|Hipre(w, 0, 0)]

As SFRSs da primeira coluna correspondem a interpolacao com as IPTFs

(.0, 6) = 20logy, (

sem reducao de ordem, enquanto que as SRFSs da segunda coluna mostram os
resultados obtidos pelo mesmo método usando as IPTFs de ordem 10, calculadas
de acordo com o procedimento visto no presente capitulo. Com base nas diferencas
apresentadas na terceira coluna, pode-se observar que as SFRSs dos dois métodos sao
bastante parecidas. Apesar da falta de regularidade aparente nas SFRSs, através de
alguns testes auditivos o resultado final mostrou-se pouco afetado, dado o pequeno
valor do erro em contraste com os altos valores absolutos das SFRSs. Novamente,
as regioes mais prejudicadas pelo modelo estao proximas a valores bem baixos nas
SFRSs (posigoes em que ja nao se tem muita informacgao sobre as HRTFs.

Por simetria, as SRFSs para a orelha direita podem ser verificadas simples-
mente invertendo-se o eixo dos azimutes.

Para que se tenha uma avaliacao mais precisa, na Figura 5.7 é mostrado um
histograma para o erro relativo da Equagao (5.20), calculado em —180° < 6 < 180° e
—40° < ¢ < 90° com passo de 1° e nas freqiiéncias escolhidas para se obter as SFRSs.
Esse histograma mostra que mais de 98% dos resultados calculados apresentam um
erro menor que 1,2 dB, indicando que o método com IPTFs de ordem reduzida

equivale ao método triangular.

5.4 Complexidade Computacional e Desempenho

Um sistema com as caracteristicas descritas anteriormente foi implementado.
Uma avaliacao do desempenho através de testes auditivos informais revelou que usar
a interpolagao baseada em IPTFs com ordem 10 leva a bons resultados, comparaveis
aos obtidos com a interpolacao triangular de HRIRs. Considerando N = 33 [34] e
IPTFs de ordem 10 (M = 21), pela Equagao (4.10) o método bilinear precisa de
144 mpa, enquanto que pela Equagao (4.11) o método triangular utilizando IPTF's
necessita de 81 mpa, reduzindo em 63 mpa (ou mais de 40%) a complexidade compu-
tacional necessaria para o método bilinear. Note que, apesar disso, comparando-se a

interpolacgao triangular aplicada diretamente sobre as HRIRs com ela mesma através
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Figura 5.3: Comparagao entre SFRSs. IPTF sem (esquerda) e com (centro) redugao
de ordem, e diferenga em dB (direita)—I. De cima para baixo: 340 Hz, 930 Hz e
1900 Hz.

51



raia da freqiiéncia de 2400Hz

80 100 80 100 80 6
60 95 60 95 60 4
g
& 4ot 0 & 40 %0 5 40 2 s
o =2 =2 [=
S 85 & 85 & 0
g 20} £ 20 sE 20 =
8 = g =4
[} = — T =
80 80 -22 2
op 0 T
75 75 ; Wi -4
-20 -20 -20 v
: 70 70 ] i ‘lﬁ\\"h«" -6
-40 -40 -40
-180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180
azimute (°) azimute (%) azimute (%)
raia da frequéncia de 3850Hz
80 80 6
95
60 60 4
90 , g
< 4 o 40 =
Q 8532 S
’g — 0 Q
g 2 35 20 , z
@ 80 I o E
| -222
O 1} =
75 | f
L] -4
_20 —
70 20 ki i Wl
; ‘nw.‘ | -6
-40 0 -40
-180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180
azimute (°) azimute (°) azimute (°)
raia da frequéncia de 4800Hz
80 6
95 95
4
90 %0 60
o
B 85 @ o 40 2 &
et s g &
o - = i 0 -2
w
g 80 & 80g5 20 <
© T T =
| —220
75 75 0 ‘ T
] i V#.
ALl } -4
0 0 i
4117 b fiihy 1
65 ‘ 65 Wiy -6
0 -40 -40
-180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180 -180 -90 0 90 180
azimute (°) azimute (°) azimute (°)

Figura 5.4: Comparagao entre SFRSs. IPTF sem (esquerda) e com (centro) redugao
de ordem, e diferenga em dB (direita)—II. De cima para baixo: 2400 Hz, 3850 Hz e
4800 Hz.
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Figura 5.5: Comparacao entre SFRSs. IPTF sem (esquerda) e com (centro) reducao
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Figura 5.6: Comparagao entre SFRSs. IPTF sem (esquerda) e com (centro) reducao
de ordem, e diferenga em dB (direita)—IV. 12600 Hz.
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Figura 5.7: Histograma para o erro & (interpolagao com IPTFs de ordem reduzida).

das IPTFs, o ganho na complexidade computacional é 2 x (N — M), o que significa
2 x 12 = 24 mpa para os valores utilizados acima. Portanto, somente por se utili-
zarem [PTF's tem-se uma queda no nimero de multiplicacoes de 24 mpa contra 105
mpa, ou mais de 22%.

Por fim, deve ser lembrado que a troca de sucessivas HRTF's interpoladas ao
longo do tempo envolve trocas de filtros IIR, um procedimento que introduz tran-
sitérios espurios que podem causar falhas audiveis no sinal de saida. Esse problema

pode ser solucionado como em [49], onde se propoe uma redundéancia nos estados
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do filtro como forma de minimizar tais efeitos. Esse procedimento aumenta momen-
taneamente o numero de multiplicagoes para se calcular uma nova amostra, ao se
passar de uma regiao para a outra. No entanto, como isso s6 ocorre apenas nas
mudancas de regiao, o efeito global nao afeta a média de multiplicacoes por amostra

de saida. Essa estratégia foi utilizada no sistema, mostrando-se eficaz.

5.5 Conclusoes

A partir dos resultados anteriores, é possivel realizar-se a interpolacao base-
ada em IPTFs em um sistema pratico de geracao de som em movimento restrito ao
posicionamento angular de uma tnica fonte monaural. Nesse caso, o sistema recebe
ao longo do tempo o sinal monaural e a informagao de localizagao relativa a fonte
virtual desejada sobre a esfera de referéncia. Entao, com algumas consideragoes
sobre acuracia de tempo e posicao, define-se a posicao onde a fonte virtual deve ser
situada.

Ao se realizar a interpolagao de HRTFs através de IPTFs, o procedimento
que deve ser seguido é: para cada ponto P na trajetéria da fonte, sao escolhidas
a HRTF relativa ao ponto mais proximo e as duas IPTFs relativas aos vértices da
regiao triangular, assim formando o triangulo de HRTFs (aproximadas ou nao) que
contém P: entdo, a HRTF em P é calculada de acordo com a Equagao (4.3) e usada
para processar o sinal de audio.

Como a complexidade para se modelar as IPTF's sobre a esfera de referéncia
pode variar com a localizacao, é razoavel pensar-se em usar [PTFs de diferentes
ordens—ordem menor quando possivel e ordem maior quando necessario. Com isso,
o tempo de processamento variaria com a posi¢ao. Nesse caso, ao se implementar o
sistema em tempo-real, é necessario levar-se em conta o pior caso.

Alguns exemplos da aplicacao do método proposto podem ser encontrados
em:

http://www.lps.ufrj.br/sound/journals/JAES04/.
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Capitulo 6

Interpolacao no Dominio da

Transformada

Como no dominio do tempo, a interpolacao de HRTFs pode ser realizada
sobre coeficientes gerados a partir de uma determinada transformacao linear. Se for
possivel reduzir-se o nimero de fungoes-base da transformada utilizada, essa forma
de interpolacao tera uma grande vantagem em comparacao com as aplicadas sobre as
HRTFs: com um ntmero reduzido de fungoes poder-se-ia gerar a saida para vérias
fontes simultaneamente com um minimo de acréscimo em esforco computacional
para cada fonte extra.

E possivel considerar as HRTFs como fungoes de trés variaveis: duas coorde-
nadas esféricas de posi¢ao (aqui assume-se o raio constante) e a freqiiéncia. E, como
descrito em [50], a dependéncia da freqiiéncia pode ser separada da dependéncia das

coordenadas de azimute 6 e elevacao ¢ fazendo-se

H(0,¢,f) = Zw,w, OTi(f),

onde w; (0, ¢), I';(f) sdo as componentes dependentes da posicao angular e da fre-
qiiéncia, respectivamente, e N é o numero de fungoes I';(f) (dimensdo da base
da transformada). As componentes w;(f, ¢), também chamadas de Fun¢oes Carac-
teristicas Espaciais (SCFs—Spatial Characteristic Functions) [50], podem ser con-
sideradas os coeficientes de uma transformada para a posigao (6, ¢), enquanto que
[';(f) esta relacionada com a funcdo base da transformada.

Em [51, 52], os autores propoem um modelo chamado de Extragao e Re-
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gularizagao das Caracteristicas Espectrais (SFER—Spectral Feature Eztraction and
Regularization), que representa as HRTFs através da Transformada de Karhunen-
Loeve (KLT—Karhunen-Loeve Transform) [53], cujas fungoes-base sao utilizadas
como as componentes I';(f). Naqueles trabalhos, para se obter a interpolagao das
HRTFs utilizam-se splines sobre as SCF's.

Nesse capitulo, desenvolve-se uma maneira de interpolar as HRIRs no do-
minio da KLT separando-se, como em [51, 52|, as componentes dependentes da
freqiiéncia e do espago. Ao invés de se utilizar splines, propoe-se uma interpolagao
linear incremental das SCFs utilizando-se suas amostras conhecidas: os coeficientes
para cada HRIR medida.

Na préxima segao, mostra-se como se podem representar as HRIRs usando-se
a KLT. Na Secao 6.2, apresenta-se o modelo proposto para as SCFs juntamente com
a forma utilizada para a interpolacao. Em seguida, na Secao 6.3, comparam-se os
resultados da interpolacao proposta, publicado em [P5], e da interpolagao triangular

direta, para um determinado conjunto de freqiiéncias.

6.1 Representacao de HRIRs Usando a KLT

Considerando-se H a matriz de um processo aleatorio que contém em cada
linha uma amostra desse processo, a transformagcao que diagonaliza a sua matriz de
covariancia C é a KLT. As funcoes base da KLT tendem a representar em poucas
direcoes a maior parte da energia do processo. Com isso, tolerando-se um certo erro
na representacao, pode-se reduzir o nimero de fungoes base e, conseqlientemente, o
numero de coeficientes necesséarios para tal representacao.

Para representar o conjunto de HRIRs com a KLT, considere cada HRIR
como uma amostra do processo aleatorio representado pela matriz H, cujas linhas
sao compostas pelos coeficientes das HRIRs de ordem N. A matriz de covariancia

C de H pode ser decomposta da forma
C=H-H'"(H-H)=9AV" (6.1)
com

(AR (6.2)
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obtendo-se ¥ = [1;(0) - - ¢;(N —1)]*, com j = 1,..., N, como a matriz unitdria de
autovetores de C, chamada também de matriz da KLT. A é a matriz diagonal cujos
elementos sdo os autovalores da matriz C, e H é uma matriz da mesma dimensio

de H que contém em todas as linhas a HRIR média definida por
— 1

sendo I o numero total de HRIRs.
Com as fungoes base da KLT, torna-se possivel aproximar-se a HRIR associ-

ada a cada ponto (6, ¢) sobre a esfera de referéncia segundo a equagao
A B N
WO, 6,k) = h(k) + > _w;(0, )i (k). (6.4)
j=1

onde w;(f, ¢) sdo as SCFs.

As SCF's, que seriam continuas no espaco, nao sao conhecidas a priori; mas
para cada uma das HRIRs h(é, P, k) medidas nas posi¢oes (0~, gzg) os coeficientes da
KLT w;(f, ) podem ser determinados. Nessas posicdes, hb,0,k) = h(0,0,k). A
partir dessas amostras das SCFs, os coeficientes da KLT relativos a qualquer ou-
tra HRIR devem ser calculados para se poder localizar a fonte em qualquer outra
posicao.

O uso da KLT permite uma reducao significativa na complexidade compu-
tacional do processo de geracao do audio binaural, pois, ao invés de se utilizarem
todos os autovetores calculados através da Equacao (6.1) para representar as HRIRs,
podem-se usar apenas M (com M < N), selecionando-se apenas aqueles relacionados
com os maiores autovalores [51, 52]. Na Figura 6.1, tem-se o gréfico do percentual
de energia em funcao do numero M de autovetores utilizados na representagao do
conjunto de HRIRs. Nesse capitulo, utilizaram-se os M = 32 maiores autovalores,
que correspondem a 99, 9% da energia total.

A Figura 6.2 mostra o diagrama em blocos que aproxima uma das HRIRs
(canal direito ou esquerdo) de um sistema binaural.

Para o caso de muiltiplas fontes, espera-se que a aproximacao através do
modelo SFER reduza a complexidade computacional, se comparada as interpolagoes
bilinear e triangular, j& que no modelo SFER somente o nimero de SCFs (que

associam um unico multiplicador a cada posi¢ao e a cada vetor da base da KLT)
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Figura 6.1: Percentual de energia em funcao do niimero de autovetores utilizados
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Figura 6.2: Diagrama em blocos da representacao pela SFER.
é proporcional ao nimero de fontes virtuais desejadas (o nimero de funcoes v;(k)
nao varia com o numero de fontes), enquanto que nos métodos bilinear e triangular,

todos os célculos sao feitos independentemente para cada fonte virtual.

6.2 Modelo para as SCF's

Em [52, 51, 54], as SCFs w;(, ¢) para qualquer posicao (#, ¢) sao calculadas
utilizando-se suas amostras conhecidas wj(é, q?)) através da interpolacao por spli-
nes [55]. Apesar de ter um bom desempenho, o calculo do valor das SCFs para cada

ponto pode requerer um niumero muito grande de operagoes, dependendo do tipo

29



da spline utilizada. As splines de duas variaveis para as quais o calculo do valor
da fungao aproximada tem menor custo computacional consideram a grade formada
pelas amostras conhecidas como sendo retangular. No caso das SCFs geradas a
partir das HRIRs medidas para uma grade nao retangular, a spline utilizada deve
desconsiderar essa hipotese.

A spline que se encaixa nesse perfil é a chamada scattered-translates, que é

definida na forma
n—=k

Fx) = U(x = ci)a; + p(x), (6.5)

i=1

onde x é o vetor de coordenadas, a; sao os n coeficientes cujos k de maior indice
estao presentes na parte polinomial p(x) da aproximacao e c; sdo os pontos centrais
que servem como referéncia para as fungoes-base radiais W(-).

Uma das formas da scattered-translates é a thin-plate spline de duas variaveis,

para a qual a funcao base radial é
W(x) = [Ix]31n] x| 2 (6.6)
sendo ||x||3 o quadrado da norma 2 de x e o polinomio p(x) é
P(X) = T1ap_2 + Toan_1 + an, (6.7)

o que significa k = 3 na Equac@o (6.5). Com isso o modelo para w;(6, ¢) pode ser
descrito pela funcio f(x), onde x =[6 ¢ |T.

Pode-se notar pela Equacao (6.5) que, sendo o nimero n — k de centros c;
igual ao numero de HRIRs utilizadas no cdlculo dos coeficientes a; (no caso, todas as
medidas), o nimero de operagoes de multiplicagao é da ordem de (4+~)(n—k)+ (k—
1), sendo v o nimero de multiplicagées envolvidas no célculo do logaritmo. Isso se
traduz em algo bem maior que 2800 multiplicagoes para cada SCF, considerando-se
que o conjunto de n — k HRIRs utilizado nesta tese contém um pouco mais de 700
funcoes e k = 3. Isso sem se levar em conta o calculo do logaritmo®.

A seguir, é proposta uma alternativa simples [P5] para substituir a inter-

polacao por splines.

!Consideraram-se apenas as operacdes gastas para se calcular ||x||3, o produto pelo logaritmo
da Equagéo (6.6) e o produto pelos a;. Levando-se em conta 7, o niimero de multiplicagoes ainda

aumentaria de y(n — k).
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6.2.1 Modelo Linear Incremental para as SCFs

Se uma fonte virtual estd posicionada no interior de uma regiao triangular
ABC (veja a Figura 6.3) sobre a esfera de referéncia, supondo uma estimativa inicial
calculada previamente, a estimativa das SCFs pode ser realizada de uma forma

incremental, onde a equacao de atualizacao dos coeficientes é dada por
C:)j((gz, ¢l) = @(9171, ¢171) + ij,lq, (6.8)

sendo [ o indice da [-ésima posigao angular. O incremento aplicado aos pesos w; da
posicao [ — 1 para a posicao [ pode ser calculada como

8wj (97 (b)
00

b (g 2289

0=0;_1 0=0;_1

P=¢;_1 =911

ij,l—l = (Ql - 05_1) (69)

w; (01, )

ij,l—1

(‘D] (Ql—la ¢l—1)

Figura 6.3: Interpretacao grafica do calculo de uma das SCF.

Como j4 fora mencionado, as fungoes w; (6, ¢) nao sdo conhecidas e, portanto,
as derivadas parciais nao podem ser obtidas analiticamente. Apesar disso, cada SCF
w; (0, ¢) pode ser aproximada por faces triangulares (veja Figura 6.4) cujos vértices
sao suas amostras conhecidas w; (é, gzNS) Dessa forma, aquelas derivadas podem ser

estimadas pelas inclinagbes da face que contém o ponto (6,_1,¢;—1). Para que o

calculo das derivadas nao aumente a complexidade computacional em tempo de
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Figura 6.4: Exemplo de aproximagao de uma SCF por regioes triangulares.

execucao, os valores das inclinagoes podem ser calculados a priori e armazenados
em tabelas?.

Deve-se tomar cuidado com o erro acumulativo que pode ser gerado ao longo
do célculo do valor atual de w;(#, ¢). Como pode ser observado na Figura 6.5, esse
erro é gerado principalmente quando a fonte virtual se desloca de uma regiao trian-
gular para outra vizinha, ja que a aproximacao das derivadas pelas inclinagoes das
faces triangulares implica descontinuidade nas bordas das regides. Esse problema
pode ser solucionado recalculando-se a estimativa inicial para a nova regiao direta-
mente através do método triangular (Equagao (2.4)) sobre as SCF's associadas aos

vértices A, B e C:

w;(0,¢) = waw;(0a, pa) + wpw;(Os, ¢B) + wew;(bc, dc), (6.10)

onde wya, wy e we sdo calculadas pelas Equagoes (2.5)—(2.7).

Portanto, o algoritmo para obtencao das SCFs para as posi¢oes sobre o ca-

20 modelo em questdo leva em conta que a distancia entre a fonte virtual e ouvinte é bem maior
que as dimensoes da cabeca. Tal condicao, se garantida, permite o modelamento em separado dos
efeitos gerados pela alteracdo na distancia. Nessas condigOes, basta a referéncia para a posicao
angular (0, 0) estar sempre exatamente a frente do ouvinte para que qualquer movimento de rotagao

do ouvinte ou translagao da fonte seja tratado coerentemente.
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valores desejados

Figura 6.5: Erro acumulado ao se mudar de regiao.

minho da fonte virtual pode ser resumido como se segue:

1. Para a posicao inicial ou se a fonte virtual estiver entrando em uma regiao
triangular diferente da anterior, calculam-se as primeiras SCFs através da

Equacao (6.10).

2. Se a proxima posicao for dentro da mesma regiao, atualizam-se as SCF's através

da Equacao (6.8). Se nao, retorna-se ao primeiro passo.
3. Retorna-se ao segundo passo.

A vantagem desse método incremental sobre a interpolacao por splines pode
ser facilmente verificada. Primeiramente, desconsideram-se as operacoes relaciona-
das com os filtros fixos mostrados na Figura 6.2, que sao as mesmas em ambos os ca-
sos. Assim, o método incremental precisa somente de 3M operagoes de multiplicagao
e bM operagoes de soma por amostra por fonte virtual, enquanto a complexidade da
interpolagao pela spline ja mencionada é da ordem de [(4+7)(n—k)+ (k—1)|M =~
(4 +v)(n — k)M (bem mais que 2800M, nesse caso) por canal por amostra por
fonte virtual. Além disso, se considerarmos o nimero de multiplicagoes por amos-
tra para F' fontes envolvidas na interpolacao linear em regioes triangulares aplicada

diretamente sobre as HRIRs da Segao 2.2 igual a

Ctriangular = (3N + 6)F (611)
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e o numero de multiplicacoes por amostra para I’ fontes envolvidas na interpolagao

através das SCFs como sendo
Cscp = SMF + (M + 1>N, (6.12)

fazendo Cyiangular > Cscr tem-se que

(BN +6)F > 3MF+(M+1)N =

= (BN-3M+6)F > (M+1)N = (6.13)
o (M +1)N
- 3(N—-M+2)

o que indica que se o nimero de fontes sonoras virtuais processadas ultrapassar

(M+1)N

SN-312) © método incremental proposto alcanca uma complexidade computacional

menor que a interpolacao bilinear em regioes triangulares aplicada diretamente sobre
HRIRs. Por exemplo, com N = 128 e M = 32, esse ntimero limite equivale a 14
(veja a Figura 6.6a), o que, no contexto de modelagem de reflexdes préximas através
do processo fonte-imagem [33, 15], nao é considerado um nimero elevado.

Na Figura 6.6, mostram-se dois estudos da variacao da complexidade compu-
tacional, em termos do nimero de multiplicagoes envolvido em cada um dos tipos de
interpolagao, com o aumento do nimero de fontes virtuais geradas simultaneamente.
Em ambos os casos, tem-se a variacao do nimero de multiplicagoes para a inter-
polagao triangular, a que utiliza IPTFs e dois casos da incremental (com M = 16
e M = 32, que equivalem a se utilizar 99% e 99,9% da energia dos autovetores,

respectivamente).
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Nessa figura, pode-se perceber que a maioria das retas para a interpolacao
incremental tem inclinacao menor que as dos outros dois métodos. Isso porque a
complexidade quando a ordem dos filtros e o nimero de fontes aumentam é O(NF)
para o caso triangular direto sobre as HRIRs ou com IPTFs, e O(N + F') para o
caso incremental, sendo F' o nimero de fontes virtuais.

No caso de se ter um numero de fontes da ordem de algumas dezenas e
HRIRs com N = 128 (Figura 6.6a), nota-se uma grande vantagem ao se utilizar a
interpolagao incremental, que para M = 32 ja tem resultado suficientemente acurado
em relacao a interpolagao triangular, como serd visto na préxima secao.

Ja na Figura 6.6b, tem-se uma comparacao entre a complexidade de cada
método caso seja possivel que o niimero de multiplicagoes requeridas para cada filtro
1;(k) seja igual ao que se consegue modelando-se as HRTFs na forma de um filtro
recursivo (N = 33)% Nota-se que s6 existird essa vantagem se o nimero de fontes
for bem maior que no caso anterior ou se M = 16, atribuindo-se, com isso, menor
acuracia ao modelo. Deve ser notado também que, principalmente nesse iltimo caso

citado, a interpolacao com IPTFs pode ser ainda considerada bastante competitiva.

6.3 Comparacao de Desempenho

As Figuras 6.7-6.10 mostram algumas comparacoes entre a interpolacao tri-
angular direta de HRTFs (coluna esquerda) e a interpolagao incremental de SCFs
(coluna central), usando novamente as SFRSs [28]. A diferenca entre as SFRSs
pode ser vista na terceira coluna, como nos capitulos anteriores. Pode-se notar que
o erro entre as duas formas de interpolagao permanece pequeno. Como no capitulo
anterior, a Figura 6.11 mostra um histograma para o erro relativo, agora entre o

método incremental e o triangular, dado por

(6.14)

£(0. . f) = 20logyo (M) ,

|HT(97¢7 f)|

3No caso de a interpolacdo ser da forma bilinear ou com IPTFs, isso é possivel, como comentado
nos capitulos anteriores. J4 no caso da interpolacao das SCFs, esta-se admitindo a possibilidade de
os autovetores obtidos para as HRIRs poderem ser modelados da mesma forma, sendo necessarias

33 multiplicacoes para computar a saida de cada filtro correspondente.
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calculado em —180° < 0 < 180° e —40° < ¢ < 90° com passo de 1° e nas freqiiéncias
escolhidas para se obter as SFRSs. |Ht(0,¢, f)| e |H1(0, ¢, f)| sdo amostras das
SEFRSs mostradas nas Figuras 6.7-6.10 para as interpolagoes triangular direta e in-
cremental, respectivamente. Esse histograma mostra que mais de 98% dos resulta-
dos calculados apresentam um erro menor que 0,729 dB, confirmando que o método
proposto é uma alternativa computacionalmente vantajosa para a implementagao
de som 3D binaural com multiplas fontes. Comparando esse histograma com o da
Figura 5.7, pode-se notar que o método de interpolacao incremental com a KLT

gera menos erro que o método que utiliza IPTFs de ordem reduzida.

6.4 Conclusoes

Nesse capitulo, mostrou-se um método que realiza a interpolacao das funcoes
espaciais caracteristicas (SCFs) de forma linear incremental, como proposto em [P5],
como substituta para as splines. Sua validade foi mostrada através de comparagoes
com a interpolacao triangular feita diretamente sobre as HRIRs. A interpolacao das
SCFs, ja conhecida pela baixa complexidade ao ser utilizada em um ambiente com
multiplas fontes, é comparada também com relacao ao desempenho contra a inter-
polacao triangular direta e com as IPTFs. E indicado o ndmero minimo de fontes
que resultam em ganho na complexidade computacional. Além disso, sao mostrados
dois graficos contendo a variacao de complexidade com o aumento do ntimero de
fontes, que evidenciam esse comportamento e ainda indicam a competitividade da

interpolacao com IPTFs.
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Figura 6.7: Comparacao entre SFRSs. Triangular direta (esquerda), Incremental
(centro) e diferenga em dB (direita)—I. De cima para baixo: 340 Hz, 930 Hz e
1900 Hz.
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Figura 6.8: Comparacao entre SFRSs. Triangular direta (esquerda), Incremental
(centro) e diferenca em dB (direita)—II. De cima para baixo: 2400 Hz, 3850 Hz e
4800 Hz.
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Capitulo 7

Estrutura Farrow Generalizada

para Modelo de HRTF

Como visto anteriormente, a modelagem binaural pode ser realizada sem
a utilizacao direta das HRTFs. No capitulo anterior, as HRTFs foram descritas
através dos coeficientes da KLT relativos as HRTFs. No entanto, menos direto
ainda, porém mais intuitivo, seria um modelo no qual a resposta em freqiiéncia
de um certo filtro fosse controlada diretamente pelos parametros de posicao e cuja
resposta correspondesse a uma boa aproximacao da resposta de uma HRTF.

Tendo como objetivo principal a implementacao de um atraso digital conti-
nuamente variavel (CVDD—Continuously Variable Digital Delay), em [29], Farrow
apresenta uma estrutura capaz de calcular a cada instante uma amostra interpolada
do sinal de entrada.

Nesse capitulo, apés uma breve apresentacao da estrutura de Farrow na
Secao 7.1, desenvolve-se um estudo com o intuito de se obter um modelo para as
HRTFs com base naquela estrutura. Na Segao 7.2, é proposto um modelo para um
conjunto de HRIRs que é controlado diretamente pelas varidveis espaciais (6, ¢),
partindo de uma formulacao da estrutura Farrow generalizada para duas varidveis
de controle. Na Secao 7.3, é proposta uma maneira de se obterem os coeficientes da
estrutura Farrow generalizada com o objetivo de reduzir a quantidade de memoria
necessaria. Em seguida, mostra-se na Secao 7.4 a comparacao entre o método de
interpolacao com a estrutura Farrow e a interpolacao triangular através das SFRSs.

Por fim, sao apresentadas as conclusoes do presente capitulo.
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7.1 Estrutura Farrow

Um problema bastante interessante em Processamento Digital de Sinais é
a realizacao do processamento sobre uma versao atrasada de um sinal quando o
atraso nao ¢ multiplo do periodo de amostragem. Um exemplo no qual esse tipo
de problema ocorre é o cancelamento de eco [56], onde o atraso essencial para o
sucesso do procedimento quase sempre nao ¢ multiplo do periodo de amostragem.
Em outras aplicagoes em audio, como a correcao de taxa da amostragem, a variagao
de tempo de execugao e a variagdo de afinagao de sinais de dudio [57], o atraso
fracionario também pode ser utilizado.

Uma estrutura proposta por Farrow em [29] consegue nao sé simular um
atraso constante qualquer como gerar um sinal com uma taxa de amostragem dife-
rente da taxa do sinal de entrada, bastando, para isso, alterar de forma adequada o
parametro « de controle instantaneo do atraso a ser aplicado, como é mostrado nas
Figuras 7.1a, b e ¢. Na Figura 7.1a, tém-se o sinal analdgico e sua versao amostrada
com periodo T seguidos pelo possivel resultado de um atraso fracionario constante
(mantendo a mesma taxa de amostragem T'), visto na Figura 7.1b, e por um sinal
para o qual fora realizada a alteracao da taxa de amostragem para T, na Figura 7.1c.

Esse procedimento, desenvolvido em [29] e discutido também em [58], modela
um atraso fracionario 7 baseando-se em um polindmio na variavel «, onde 7 = T
(T é o periodo de amostragem do sinal de entrada).

Portanto, para se obter os coeficientes da estrutura Farrow que gera o atraso
desejado dependente de «, consideremos a funcao de transferéncia de um atraso 7
dada por

G(w,7) = e, (7.1)

J& que um filtro FIR cujo periodo de amostragem é T tem resposta na

freqiiéncia igual a

F(w)=> Cpe ™7, (7.2)
onde n =0,1,..., N, obtendo-se os coeficientes C,, por polinomios dependentes de
o, tem-se

Flw,a) = Z Cp(a)e T (7.3)
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Figura 7.1: Exemplos de atraso fraciondrio (b) e mudanca de taxa de amostragem

(c) a partir do sinal original (a).

onde
Cn(a) = Z Cn,lOél7 (74)
I

com [ =0,1,..., L. Dessa forma, de (7.3) pode-se obter por manipulagao algébrica

uma descri¢ao mais direta da estrutura Farrow da Figura 7.2, dada por

L

N
Flw,a)=> o'y Cpe ™. (7.5)
n=0

1=0
Agora, os coeficientes C,; podem ser otimizados para minimizar a expressao
"~ rh
/ / |F(w,a) — G(w, 7)|*dadw. (7.6)
S
Nesse capitulo, esse método de modelagem é aplicado sobre o conjunto de
HRTFs, o que implica uma alteragao no polinomio utilizado, ja que agora existem
duas variaveis de controle: uma para a elevacao e outra para o azimute. Como o
numero de HRTFs ¢ finito, outra alteracao é feita na forma de otimizacao, que passa
a ser discreta.

E importante ser mencionado que em [29] o parametro « é limitado no in-

1

tervalo [—1,2) e em [58, 59], no intervalo [—1,1). Para o caso da interpolagao de
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Figura 7.2: Diagrama em blocos da estrutura Farrow. © representa a operacao de

produto interno.

HRIRs, permitiu-se que os parametros 6 e ¢ assumissem valores do intervalo [—, 7].
No caso da elevagao, foi realizado um mapeamento que escala o intervalo [—40°,90°]
para o intervalo [—m, 7]. Essa escolha teve como base a observagao da faixa dinamica
dos coeficientes ao fim da computacao dos coeficientes. Escolheu-se o mapeamento
de forma que a faixa dinamica nao aumentasse muito ao se aumentar a ordem do

polindémio em 6 e ¢.

7.2 Formulacao Bidimensional
A resposta na freqiiéncia de um filtro FIR pode ser descrita por
G () Z hpe™9m, (7.7)

Considerando que cada HRTF é representada por um filtro FIR, a resposta
em freqiiéncia do conjunto de HRTF's fica, entao, dependente das coordenadas de

posicao (0, ¢), e pode ser representada por
G, 0.0) = 3 0.9) (7.9

Seguindo o mesmo principio da estrutura Farrow, pode-se aproximar os coe-
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ficientes h, (6, ¢) por um polinémio dado por

=3 domam, (7.9)
l m
obtendo-se

FE.0.6) = S5 0m e (7.10)

como aproximacao para G(e. 0, ¢).

Uma maneira de se obter os coeficientes /™, ¢ minimizar a fungao do erro

T=>"3") le(e™,0,0), (7.11)
w 0 ¢

onde
e(e,0,¢) = F(,0,0) — G(°,6, 6). (7.12)
Dessa forma, como descrito no Apéndice C, chega-se a uma expressao para

J na forma

2
T=>>"% (Zzgz¢mzcg;m coswnT — " hy,(0, ) coswkT) +
w 0 10} I m n k
2
+ (— SN0 chmsenwnT + > hi(6,9) senwkT)
l m n k

(7.13)

A derivada de J com relacao a cada coeficiente 2™ (Apéndice C) fica na

forma

zo o Z Z Z {Z Z Z gm0 f o™ ™ cos(wngT — wnT)}
-2 Z Z Z Z 6™ hy (0, ¢) cos(wnoT — wkT).
k w 0 1)

Na forma matricial,

(7.14)

.
VJ=Xc—p, (7.15)

onde os elementos da matriz X e do vetor p sao

= Z Z Z ) gD o@D $r @) cos(wn(§)T — wn(i)T) (7.16)
w 6 )

= Z Z Z Z 0°DprDn, (8, ¢) cos(wn(i)T — wkT), (7.17)
k w 0 ¢
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Figura 7.3: Diagrama em blocos da estrutura Farrow generalizada.
respectivamente, sendo i = j = 0,1,..., (N + 1)(L+ 1)(M + 1),
n(a) = mod [a, (N +1)], (7.18)

v(a) = mod HNLHJ (L+1)} (7.19)

pla) = {(N%— (L + 1)J’ (7.:20)

sendo |-| o maior inteiro menor ou igual a (-) e mod (a,b) o resto da divisao §. Por

fim, ¢ é o vetor formado pelos coeficientes ci™ de forma que seus elementos sejam

_ w(@),p(2)
G=Cuy s (7.21)

com!=0,1,....,.L,m=0,1,...., Men=20,1,...,N.

Assim, igualando-se o vetor V_)J a zero, tem-se
c=X"'p. (7.22)

Na Figura 7.3, pode-se ver a estrutura Farrow generalizada para duas va-

riaveis. Nela, cada bloco de indice m é uma estrutura Farrow de uma variavel.
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7.3 Otimizacao da Estrutura Generalizada

Através da Equagao (7.22), vé-se a necessidade da inversao da matriz X para
se obterem os coeficientes da estrutura Farrow. Uma das caracteristicas dessa es-
trutura é que ela é formada por um conjunto de filtros FIR com um determinado
suporte temporal finito. Como o que se esta pretendendo interpolar com essa estru-
tura sao filtros FIR, nota-se que, ao se atribuir uma ordem N menor que a desses
filtros, acaba-se por introduzir um erro préximo ao de um truncamento da resposta
desejada. Para nao gerar tal erro, optou-se por manter o suporte temporal das
HRIRs, o que significa fazer N = 127.

A ordem de X é igual a (N + 1)(M + 1)(L + 1). Desse modo, vé-se que a
inversao da matriz X nao ¢é trivial, exigindo um nimero de operagoes muito grande,
além de o mau condicionamento da matriz poder tornar o calculo de sua inversa
impreciso.

Durante os testes desse método de obtencao dos coeficientes através da in-
versao da matriz X, percebeu-se o tempo demasiado grande para resolucao da in-
versa, que em casos extremos se tornava impraticavel. Além disso, nos casos em
que se conseguiu chegar a um resultado cuja acuracia nao era reduzida pelo mau
condicionamento de X, a ordem dos polindbmios nao era suficiente para se obter
uma interpolagao cujo resultado fosse comparavel ao obtido com a interpolagao tri-
angular. Por exemplo, utilizando-se M = 3 e L = 3 (ordem de X igual a 2.048)
conseguiu-se obter o resultado da inversa sem que o algoritmo de inversao acusasse
mau condicionamento. Mas, com essa ordem para os polinomios, as SFRSs geradas
eram muito diferentes das obtidas com a interpolacao triangular. Por esse motivo,
uma outra maneira de se realizar a otimizacao dos coeficientes teve de ser proposta.

A primeira tentativa foi utilizar o método iterativo de otimizacao BFGS
(Broyden-Fletcher-Goldfarb-Shanno) [55] para encontrar o minimo global do erro no
dominio da freqiiéncia, descrito pela Equagao (7.11). Nesse caso, o método esbarrou
na quantidade de meméria disponivel nas maquinas' quando se tentava aumentar a
ordem dos polinémios além de M = 6 e L = 6. Apenas as matrizes envolvidas na

otimizagao chegavam a ocupar, no minimo, algo em torno de 1 GB (um giga byte) de

! A méquina utilizada com maior quantidade de mamdria tinha 2 GB.
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memoéria, considerando que sao utilizadas 3 matrizes da mesma ordem que a matriz
X, com representagao de 8 bytes para cada elemento (3 x (7 x 7 x 128)? x 8 ~ 1
GB). Como nao se obteve um resultado que pudesse ser considerado razodvel pela

comparacao feita pelas SFRSs, decidiu-se realizar a otimizagao de uma outra forma.

7.3.1 Otimizacao para Cada Instante

Como o suporte temporal dos filtros ¢ mantido igual ao das HRIRs, é possivel

escrever a resposta ao impulso resultante da estrutura Farrow como

M-1L-1

hn(0,0) = > > oo, (7.23)

m=0 [=
o que significa que a amostra no instante n dessa resposta ao impulso depende
somente dos coeficientes correspondentes a esse mesmo instante. Esse fato mostra
que se poderia reduzir a ordem das matrizes envolvidas na otimizagao por (N + 1).
De posse desse dado, conseguiu-se, através do mesmo método iterativo utili-
zado anteriormente, obter-se um conjunto de coeficientes para polinomios de ordem
maior, sem atingir o limite de memoria mencionado.

Agora, o erro a ser minimizado deve ser descrito como
r_
=22
0 ¢

O préximo passo foi escolher qual a ordem do polinémio a ser utilizada para

(0, ) — ha(0, ) : (7.24)

a interpolacao. Para tanto, elegeram-se alguns valores para L e M e obteve-se para
cada instante de tempo o erro normalizado pelo valor da norma das amostras do
instante correspondente. Na Figura 7.4, tem-se a norma das amostras das HRIRs
para cada instante de tempo.

Escolheram-se L =6, 9, 12 e 15e M =6, 9, 12 e 15. Algumas combinacoes
desses valores podem ser vistos na Figura 7.5, onde sao mostrados os erros minimos
normalizados obtidos ao final da otimizacao pelo método BFGS para cada instante
da resposta ao impulso.

Pode-se notar que quanto maior é a ordem do polinomio, menor fica o erro,
como esperado. Comparando-se os graficos dessa figura, pode-se notar que para os
testes realizados, o melhor valor para L é 12, ja que com os valores maiores para M

s6 ha aumento significativa no erro quando L passa de 12 para 9. Da mesma forma,
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Figura 7.4: Norma das HRIRs de todas as posicoes (6, ¢) para cada instante.

observando-se o grafico da Figura 7.5a, percebe-se que os erros s6 tém uma variagao
significativa quando M passa do valor 9 para 6. Assim, pode-se considerar M = 9
um bom valor de compromisso. Entao, escolheram-se inicialmente para as ordens
do polindmio L =12e M =9.

No entanto, ao se observar as SFRSs obtidas com esses valores para L e M,
notou-se que a escolha baseada no erro normalizado para cada instante de tempo nao
descreve adequadamente a qualidade da interpolacao, ja que os erros nas posicoes
para as quais nao se tém HRIRs medidas nao sao avaliados. Um exemplo disso pode
ser visto na Figura 7.6, onde é mostrada a comparacao entre as SFRSs referentes a
interpolacao triangular e a estrutura Farrow.

Pode-se notar nessa figura que a suavizagao esperada nas regioes interpoladas
nao é bem resolvida, ja que aparece uma oscilacao bem perceptivel na direcao das
mudancas de elevagao. Esse efeito parece indicar uma ordem de polinomio alta de-
mais para interpolar um sinal suave com amostras muito espagadas. Experimentou-
se, entao, reduzir os valores de M e L de forma a decidir por uma combinagao mais
adequada.

Comparando-se as SFRSs geradas para cada conjunto de coeficientes testado,
percebeu-se que o comportamento nas regioes interpoladas apresentava um erro
menor utilizando-se as ordens L = 12 e M = 6. Dessa forma, elegeram-se essas
ordens para realizar as comparagoes com os outros métodos de interpolagao, que

podem ser vistas na secao seguinte.
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Figura 7.5: Erro normalizado minimo obtido com o método iterativo de otimizacao
para cada instante de tempo. (a) para L = 15, (b) para L = 12, (¢) para L =9 e
(d) para L = 6.

7.4 Comparacao de Desempenho

As Figuras 7.7-7.10 mostram algumas comparagoes entre a interpolacao tri-
angular direta de HRTFs (coluna esquerda) e a interpolacao utilizando a estrutura
Farrow (coluna central), usando novamente as SFRSs [28]. A diferenga entre as
SFRSs pode ser vista na terceira coluna, como nos capitulos anteriores.

Diferentemente das outras formas de interpolagao, o resultado com a estru-
tura Farrow generalizada aparece muito suavizado, ja que na escolha da ordem dos
polinémios priorizou-se a reducao da complexidade do modelo. Isso acaba gerando

erros mais elevados nas regioes mais acidentadas, como as de baixa energia. Isso
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Figura 7.6: Comparacao entre SFRSs. Erro devido a ordem dos polinomios da
estrutura Farrow. Triangular direta (esquerda), Farrow (centro) e diferenga em dB

(direita). Para 4800 Hz.

pode ser verificado principalmente nas SFRSs para as freqiiéncias mais altas. No
entanto, para as freqliéncias baixas/médias, as superficies mostram erros pequenos
em quase todas as regioes. Nas conclusoes do presente capitulo e no Capitulo 8, o
efeito dos valores escolhidos para M e L é discutido.

Como nos capitulos anteriores, foi feito um histograma do erro relativo, agora

entre o0 método com a estrutura Farrow generalizada e o triangular, dado por

|Hr(0,¢, )] )

calculado em —180° < 6 < 180° e —40° < ¢ < 90° com passo de 1° e nas freqiiéncias
escolhidas para se obter as SFRSs. |Ht(0, ¢, f)| e |Hr(0, ¢, f)| sdo amostras das

€(6,6, f) = 2010y, ( (7.25)

SFRSs mostradas nas Figuras 7.7-7.10 para as interpolagoes triangular direta e com
a estrutura Farrow generalizada, respectivamente. Esse histograma mostra que mais
de 98% dos resultados calculados apresentam um erro menor que 6,2 dB, bem maior

se comparado aos valores obtidos nos capitulos anteriores.

7.5 Conclusoes

Nesse capitulo, fez-se uma breve descri¢ao da estrutura Farrow. Além disso,
foi mostrada uma generalizagao de sua formulagao para se poder controlar a resposta
da estrutura por duas variaveis e, com isso, obter um modelo completo para as

HRIRs em funcao das varidveis de posigao (6, ¢).
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e 1900 Hz.
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Figura 7.9: Comparagao entre SFRSs. Triangular direta (esquerda), com a estrutura
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Figura 7.10: Comparagao entre SFRSs. Triangular direta (esquerda), com a estru-

tura Farrow (centro) e diferenga em dB (direita)—IV. 12600 Hz.

Parece possivel matematicamente obter-se tal modelo. No entanto, problemas
de precisao numérica e de necessidade de memoria foram encontrados ao se tentar
modelar o conjunto completo com polinomios de ordem mais elevada. Buscou-
se, entao, resolver esse problema através da otimizacao dos coeficientes de forma
independente para cada amostra das HRIRs, obtendo-se um conjunto de coeficientes
para o modelo através da estrutura de Farrow generalizada.

De um modo geral, pode-se notar que o erro devido a suavizagao é mais
evidente do que o que ocorre com as outras interpolacoes. No entanto, para as
frequéncias baixas e médias, a escolha de uma ordem mais baixa pareceu ser acer-
tada, j& que os erros encontrados se apresentam menos evidentes. Os maiores erros
acontecem nas altas freqiiéncias e nas regioes mais acidentadas. Nesses casos, como
as mudangas ao longo das posicoes sao mais acentuadas, a ordem utilizada pode ter
afetado o desempenho.

Parece existir um compromisso entre os erros nas regioes mais suaves e nas
mais acidentadas, o que é coerente com os efeitos nas baixas ou nas altas freqiiéncias
serem mais ou menos evidentes. A opg¢ao pela suavidade em baixas e médias
freqiiéncias, principalmente entre 1 e 5 kHz, pode ser justificada por ser uma regiao
para a qual a sensibilidade do sistema auditivo é méxima (minimo das curvas de
igual audibilidade).

Por esse motivo, vé-se como um primeiro passo para continuacao desse tra-

balho a busca do melhor compromisso entre as duas regioes. Além da determinagao
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Figura 7.11: Histograma para o erro ¢ (interpolacdo com a estrutura Farrow gene-

ralizada).

das melhores ordens para os polinomios, a mudanca na forma de se realizar a oti-
mizacao (escolha de uma outra fungao objetivo, por exemplo) deve ser explorada.
Além disso, através da interpolacao triangular, pode-se tentar aumentar a quanti-
dade de funcoes nas regioes onde nao se tem HRIRs medidas e inclui-las no calculo
do erro a ser minimizado.

Uma outra idéia interessante ¢é utilizar a estrutura Farrow como substituta
para as IPTFs em uma regiao proxima a uma HRTF inicial. Novamente, o modelo
seria formado por um filtro, cuja resposta é a HRIR da posi¢ao mais préxima daquela
em que se quer realizar a interpolacao, associado a IPTFs, agora modeladas pela

estrutura Farrow.
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Capitulo 8

Testes Subjetivos

Ao longo da primeira parte dessa tese, desenvolveram-se algumas técnicas de
interpolagao de HRIRs cujos resultados foram validados objetivamente através das
SFRSs. Porém, para uma efetiva validagao dessas técnicas se faz necesséario algum
tipo de avaliacao subjetiva.

No presente capitulo, as técnicas de interpolacao tratadas nessa tese sao
comparadas através de trés testes subjetivos. Primeiramente, realiza-se a descrigao
dos testes aplicados, indicando-se o seu objetivo. E realizada, entao, a analise dos

resultados desses testes, e por fim chega-se a algumas conclusoes.

8.1 Descricao dos Testes

De maneira geral, os testes tém como principio comparar direta ou indireta-
mente os resultados dos métodos de interpolagao. Eles consistem da apresentagao
do som gerado a pessoas que julgam o que se percebe ao se ouvir o som pré-gravado.
A caracteristica a ser julgada deve ser bem esclarecida, e a forma de resposta deve
ser a mais simples possivel para que a resposta seja quase imediata.

Para que a influéncia de qualquer diferenca seja facilmente percebida, o tipo
de sinal a ser apresentado também é importante. O que se faz normalmente é utili-
zar algum tipo de ruido que excite todos os modos do sistema auditivo. Um tipo de
ruido bastante utilizado é o chamado ruido rosa. Esse tipo de ruido tem espectro de
poténcia com decaimento de 3 dB por oitava (10 dB por década) com a freqiiéncia.

Como a percepcao de energia ao longo da freqiiéncia é aproximadamente logaritmica,
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esse decaimento com a freqiiéncia resulta em uma percepcao mais uniforme da ener-
gia. Com isso, a informacao freqiiencial é percebida sem influéncia muito maior ou
menor de determinada faixa. Em todos os testes realizados utilizou-se ruido rosa
obtido de [60].

Trinta e trés pessoas com idade entre 20 e 40 anos e com nenhum problema
auditivo diagnosticado foram submetidas aos mesmos testes. Nenhuma delas tinha
conhecimento especifico de som tridimensional, sendo a maioria leiga nesse assunto.
Os testes foram realizados em grupos de 3 a 6 pessoas e o controle de apresentacao de
cada seqiiéncia foi feito pelo autor da presente tese, sendo possivel a reapresentagao
de qualquer seqiiéncia de acordo com a necessidade de algum usuério. A intensidade
dos sinais foi regulada previamente, mas aos avaliadores era permitido a alteracao do
nivel de volume. Utilizaram-se fones de ouvido fechado (closed), modelo HD265 da
Sennheiser, e um aplificador de 8 canais para fones de ouvido da Behringer, modelo
Powerplay Pro-8 HA8000. Nao foi realizada medigao do ruido de fundo no interior
da sala, mas com os fones de ouvido do tipo fechado utilizados, o efeito do ruido
ambiente pode ser desconsiderado. Foi ainda sugerido que as pessoas fechassem os

olhos a cada seqiiéncia.

8.1.1 Verificagao de Mudanga de Posicao e/ou Timbre

Para avaliar se os métodos de interpolacao sao equivalentes, o primeiro teste
aplicado foi o de simples comparacao entre os sinais gerados em uma mesma posicao.
Nesse teste, cada comparagao foi feita entre dois trechos de sinal de 1 segundo de
duragao, exibidos em seqiiéncia, com um intervalo entre eles também de 1 segundo.
As posigoes foram escolhidas de forma aleatéria e independente, segundo uma dis-
tribuicao uniforme nos intervalos —180° < # < 180° e —40° < ¢ < 90°.

Foram geradas 50 seqiiéncias em posigoes distintas, das quais 30 contém uma
comparacao entre a interpolacao triangular realizada diretamente com as HRIRs e
uma das outras desenvolvidas na presente tese: a com IPTF de ordem reduzida, a
incremental com a KLT e a que utiliza a estrutura Farrow. As outras 20 seqiiéncias
sao formadas por sinais idénticos gerados com a mesma forma de interpolacao, sendo
10 com a interpolacao triangular e as outras 10 divididas de maneira aleatéria entre

os outros métodos interpolacao. As seqiiéncias foram apresentadas em uma ordem
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aleatdria.

O julgamento foi realizado pedindo-se que os avaliadores dessem uma nota
de 1 a 4 que indicasse quao perceptivel era a diferenca entre os sinais da mesma
seqiiéncia quanto a mudanca na posicao e no timbre do ruido. Da maior para a
menor, os significados das notas eram “Diferenca imperceptivel”, “Quase imper-
ceptivel”, “Bem evidente” e “Muito acentuada’, respectivamente.

Na Figura 8.1, podem-se ver as notas médias atribuidas a cada um dos
métodos e os limites de + um desvio-padrao (linhas horizontais acima e abaixo
da média). Da esquerda para a direita, véem-se as médias para os métodos trian-
gular sobre as HRIRs (considerado o padrao), com as IPTFs de ordem reduzida,
com a KLT incremental e com a estrutura Farrow. Pode-se notar que, apesar de
haver um decrescimento da média, ela ainda estd dentro da faixa do desvio da nota
para o método triangular. O método de Anédlise de Variancia (ANOVA—Analysis
of Variance) [61, 62] indicou, com significancia maior que 99,99%, que as diferencas
encontradas entre as médias eram representativas, nao provindo de erro estatistico.
Como essas diferencas sao pequenas, isso indica equivaléncia entre os métodos na
comparacgao direta. Pode-se, ainda, confirmar que os resultados sao equivalentes
pelo fato de a mesma diferenca percebida entre o método triangular (padrao) e os
outros, ter sido “percebida” entre o método triangular e ele mesmo. Com relacao
a dispersao das notas em torno da média, nota-se que houve um aumento apro-
ximadamente igual para todos os métodos, comparados ao triangular. Isso indica
uma certa diferenca entre cada método testado e o triangular, mas insuficiente para

alterar tanto a média para os 33 avaliadores.

8.1.2 Verificacao da Percepcao do Movimento

O segundo teste aplicado procurou avaliar como é percebido o sentido do
movimento. Para tanto, geraram-se 32 sinais, 8 para cada tipo de interpolacao.
Cada um desses 8 partia da posicao (0,0) (frente do ouvinte) e seguia por um
arco na superficie da esfera em direcao a um dos oito pontos cardeais mostrados
na Figura 8.2. Cada sinal tinha duracao de 5 segundos, sendo que no primeiro e
no ultimo segundo a fonte virtual permanecia parada nas posigoes inicial e final,

respectivamente.
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Nota Média

Triangular IPTF  KLT  Farrow

Figura 8.1: Comparacao das médias obtidas para a nota de diferenga entre o método
triangular e todos os outros. Da esquerda para a direita, método: triangular, com

IPTF reduzida, KLT incremental e com a estrutura Farrow.

N

NO D NE

ol | L

SO [ ] SE

S

Figura 8.2: Sentidos testados na avaliacao de percepcao de movimento.

Na Figura 8.3, podem-se ver os resultados das taxas de acerto para cada um
dos métodos de interpolacao. Nota-se que os métodos de interpolacao pela IPTF,
com a KLT incremental e com a estrutura Farrow conseguem ser pouco melhores
que o triangular. Com esse resultado, pode-se dizer que esses métodos equivalem
ao triangular, ja que a diferenca apresentada nao é suficiente para distinguir os trés

métodos. Também chama a atencao o fato de a estrutura Farrow ter apresentado
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resultado equivalente ao dos outros métodos, mesmo tendo ela apresentado SFRSs
bastante suavizadas para as freqiiéncias mais altas. Isso mostra que a escolha das

ordens M e N foi acertada.

0,5 - - - -

o
N

o
w

Taxa de acerto
o
N

o
=

Triangular IPTF  KLT  Farrow

Figura 8.3: Comparacao das taxas de acerto do sentido do movimento obtidas para
cada método de interpolagao. Da esquerda para a Direita: triangular, IPTF redu-

zida, KLT incremental e com a estrutura Farrow.

Esse teste mostra que o efeito da suavizacao obtido com o método Farrow
generalizado nao gerou uma deficiéncia na percepcao global do sentido do movimento
e, também, que o método incremental utilizando a KLT pode ser bastante eficaz ao
substituir o triangular, ja que ele apresentou uma taxa de acerto mais elevada.

Nas Tabelas 8.1-8.4, pode-se observar o percentual das respostas dadas pelos
avaliadores para cada sentido gerado. Como mostrado na Figura 8.3, nota-se que ha
uma pequena melhora nas taxas de acerto (diagonal nas tabelas) para os métodos
IPTF, KLT incremental e Farrow, em relacao ao método triangular. Isso fica mais
evidente para o método KLT incremental. Pode-se perceber, também, que as maiores
confusoes sao entre os sentidos N e S, entre os sentidos NO, SO e O e entre os sentidos
NE, SE e L. De fato, a confusao entre cima e baixo é a mais evidente. A distincao
lateral é percebida em quase todos os casos, tendo melhor resultado quando se utiliza

o método com a estrutura Farrow. No entanto, com a estrutura Farrow, a percepc¢ao
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dos sentidos N e S fica mais dificil.

Tabela 8.1: Tabela de confusao do teste de percepcao do movimento para o método

triangular. Valores percentuais.

Sentido Gerado

N |[NE| L |[SE| S |[SO| O |NO
N [51,5| 0 0 0 | 576 0 0 | 60
NE| 0 |485|394 |424| 0 0 0 0
L | 0 |333 424|424/ 0 0 0 0
Sentido || SE | 0 | 182|182 (15,2 0 0 0 0

Percebido S | 45,5 0 0 0 33,3 0 0 0

SO | 30| 0 0 0 | 30 |27,3]303 | 152
O | 0 0 0 0 0 | 364|364 152
NO| 0 0 0 0 | 61 |363]333]63,6

Tabela 8.2: Tabela de confusao do teste de percepcao do movimento para o método

com IPTFs. Valores Percentuais.

Sentido Gerado

N | NE| L |SE| S |SO| O |NO
N |424]| 0 0 0 [364] 30| 0 | 30
NE | 61 |57,6 21,2333 60 | 0 0 0
L | 0 [303/606]394] 61| 0 0 0
Sentido || SE | 12,1 | 9,1 | 18,2 |27,3| 6,0 | 0 0 0

Percebido S | 364 | 3,0 0 0 | 45,5 0 0 0

SO | 0 0 0 0 0 [24,3]303 | 243
O |30 O 0 0 0 |394 364|333
NO| 0 0 0 0 0 |333]333]39,4

8.1.3 Verificagao da Percepcao da Posicao Estatica

O terceiro e ultimo método de avaliacao aplicado foi para avaliar a eficacia

de cada método com relagao a percepcao da posicao estatica. Para esse método,
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Tabela 8.3: Tabela de confusao do teste de percepcao do movimento para o método

KLT incremental. Valores percentuais.

Sentido Gerado

N | NE| L |SE| S |SO| O |NO
N |[545| 0 0 0 |515] 30| 0 | 30
NE | 6,1 |48,5|273 (273 | 0 0 0 0
L | 30 [333|57,6|273| 60 | 0 0 0
Sentido || SE | 6,1 | 18,2 | 12,1 | 45,4 | 6,1 | 0 0 0

Percebido | S [303| 0 [ 30| 0 [364]| 0 0 0
SO | 0 0 0 0 [30,3] 151|243
O | 0 0 0 0 0 | 394 |45,5| 212

NO| 0 0 0 0 |273]394|51,5

Tabela 8.4: Tabela de confusao do teste de percepcao do movimento para o método

com a estrutura Farrow generalizada. Valores Percentuais.

Sentido Gerado

N |NE| L |[SE| S |SO| O | NO
N [69,8] 0 0 0 | 242 0 0 0
NE | 3,0 | 45,5242 | 182|242 | 0 0 0
L | 30 | 242 |51,6| 576 | 0 0 0 0
Sentido || SE | 0 |303|242|24,2| 182 | 0 0 0

Percebido S 12,1 0 0 0 27,3 0 0 0

SO | 61| 0 0 0 0 [18,2] 30,3 | 364
O | 30| 0 0 0 0 | 576|576 212
NO| 30 | 0 0 0 | 61 | 242|121 |42,4

como no teste anterior, geraram-se 32 sinais, 8 para cada método de interpolacao.
Para cada método, posicionou-se a fonte virtual em cada um dos cubos mostrados
na Figura 8.4. Foi pedido as pessoas que respondessem em qual dos cubos a fonte
sonora estava posicionada, considerando que a posicao do ouvinte na figura era
representada pelo cruzamento dos eixos, que ele estaria olhando na diregao da seta

e que o plano sombreado passava na altura das orelhas.
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Figura 8.4: Posicoes testadas na avaliacao de percepcao da posigao estatica.

Na Figura 8.5, véem-se as taxas de acerto para cada um dos métodos de
interpolacao. Nota-se novamente que os métodos com a IPTF e com a KLT con-
seguem o mesmo nivel de acertos que o triangular, sendo que o que utiliza a KLT
ainda ¢ um pouco melhor. O método com a estrutura Farrow generalizada fica com
a taxa de acerto um pouco inferior, mas muito proximo a dos outros métodos. Por-
tanto, pode-se deduzir que a escolha das ordens do polindmio da estrutura Farrow
generalizada nao causou um erro significativo na percepcao da posicao, apesar dos
erros mostrados pelas SFRSs.

Para uma analise mais detalhada, nas Tabelas 8.5-8.8 pode-se ver o per-
centual das respostas dadas pelos avaliadores para cada uma das posigoes geradas.
Pode-se notar que para nenhum método houve confusao lateral (nenhum sinal pare-
ceu estar vindo do lado oposto aquele em que foi gerado). O que realmente acontece
é a confusao frente/tras e cima/baixo. Esse tipo de confusao é considerada normal,
ja que a fonte foi posicionada em pontos do mesmo cone de confusao. Apesar disso, o
método incremental com a KLT obteve um ntimero maior de acertos para a maioria
das posigoes.

Geralmente, para se avaliar se houve erro na identificacao da posicao, des-
considera-se o efeito da confusao frente/tréas [15]. Nesse caso, somando-se os valores
percentuais de mesma elevagao e azimutes de mesmo sinal (mesmo lado), o método
com as [PTFs obtém um nimero maior de acertos para a maioria das posigoes,
ficando com uma média de acerto igual a 77,7%. O segundo melhor é o método
incremental com a KLT (67,5%), praticamente junto com a com o método triangular

(66,7%). O método com a estrutura Farrow generalizada ficou com uma taxa de
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Figura 8.5: Comparacao das taxas de acerto da posicao estatica obtidas para cada
método de interpolacao. Da esquerda para a Direita: triangular, IPTF reduzida,

KLT incremental e com a estrutura Farrow.

acertos de 64,8%, que nao é tao diferente das anteriores.

Dessa forma, conclui-se que os métodos podem ser considerados equivalentes,
com uma certa vantagem para o incremental com a KLT e, ao se desconsiderar
a confusdo frente/trés, para o que utiliza as IPTFs. No entanto, para algumas
posicoes, o método com a estrutura Farrow generalizada mostrou-se menos eficaz,
apesar de ter obtido resultados bastante proximos aos obtidos com a interpolagao
triangular. Esse fato indica que diminuindo-se um pouco o erro gerado pela estrutura
Farrow, podem-se obter taxas de acerto mais préximas ou maiores que aquelas

conseguidas com o método triangular.

8.2 Conclusoes

Nesse capitulo, foi apresentada uma descricao dos testes subjetivos, além de
uma discussao sobre os resultados obtidos.
Através desses testes, verificou-se que os métodos de interpolacao propostos

podem ser considerados equivalentes ao método triangular. Os resultados obtidos
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Tabela 8.5: Tabela de confusao do teste de percepcao da posicao para o método

triangular. Valores Percentuais.

Posigao Gerada (6, ¢)
(45,35)|(45,-35) | (135,-35) | (135,35) | (-135,35) | (-45,35) | (-45,-35) | (-135,-35)

(45,35) | 54,6 | 27,2 6,1 30,3 0 0 0 0
S| (45,35 | 18,2 | 15,2 | 21,2 18,2 0 0 0 0
% (135,-35)| 3,0 36,4 60,6 12,1 0 0 0 0
% (135,35) | 24,2 21,2 12,1 39.4 0 0 0 0
E (-135,35) 0 0 0 0 51,5 36,4 27,2 33,3
S| casas| 0 0 0 0 | 363 | 424 | 485 | 61
E (-45,-35) 0 0 0 0 6,1 91 9,1 12,1

-135-35| 0 0 0 0 6,1 121 | 152 | 48,5

Tabela 8.6: Tabela de confusao do teste de percepcao da posicao para o método com

IPTFs. Valores Percentuais.

Posi¢ao Gerada (6, @)

(45,35)((45,-35) |(135,-35)((135,35) | (-135,35) | (-45,35) | (-45,-35) | (-135,-35)

(45,35) | O7,6 | 12,2 6,1 57,6 0 0 0 0

| (45,-35) 0 24,2 | 21,2 9.1 0 0 0 0

Sf; (185-35)| 0 242 | 60,6 9,1 0 0 0 0

% (135,35) | 424 | 394 12,1 24,2 0 0 0 0

Sl cssasy| 0 0 0 0 | 485 | 576 | 272 | 273

§ (-45,35) | 0 0 0 0 455 | 27,3 | 121 3,0

Sl casssy| 0 0 0 0 6,0 91 | 15,2 9,1
(-135,-35) 0 0 0 0 0 6,0 45,5 60,6

com os métodos incremental com a KLT e que utiliza as IPTFs podem ser considera-

dos um pouco melhores que os outros. Presume-se que seja possivel obter melhores

resultados com a estrutura Farrow generalizada se for reduzida a suavizacao ge-

rada por esse método, modificando de forma ainda a ser investigada o algoritmo de

obtencao dos coeficientes.

Portanto, chega-se a conclusao que os métodos com IPTFs e KLT incremental
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Tabela 8.7: Tabela de confusao do teste de percepcao da posicao para o método

incremental com a KLT. Valores Percentuais.

Posi¢ao Gerada (6, ¢)

(45,35)|(45,-35) |(135,-35) | (135,35) | (-135,35) | (-45,35) | (-45,-35) | (-135,-35)

45,35) | 45,5 | 21,2 | 152 | 394 0 0 0 0

| @se35) | 24,1 | 27,3 | 152 3,0 0 0 0 0

% (135,-35) | 15,2 24.2 39.4 9,1 0 0 0 0

% assss) | 152 | 27,3 | 30,2 | 48,5 0 0 0 0

Sl 13535 | 0 0 0 0 | 51,5 | 303 | 303 | 182

§ (-45,35) | 0 0 0 0 30,3 | 42,5 | 12,1 9,1

Bl casrasy| 0 0 0 0 61 | 242 | 21,2 | 15,1
(-135,35)| 0 0 0 0 121 | 30 | 364 | 57,6

Tabela 8.8: Tabela de confusao do teste de percepcao da posicao para o método com

a estrutura Farrow generalizada. Valores Percentuais.

Posi¢ao Gerada (6, @)

(45,35)|(45,-35) [ (135,-35) | (135,35) | (-135,35) | (-45,35) | (-45,-35) | (-135,-35)

(45,35) | 63,6 | 27,3 6,1 51,5 0 0 0 0

S| (@sr35 | 3,0 | 9,1 15,1 9.1 0 0 0 0

% (135,-35) 6,1 18,2 48,5 0 0 0 0 0

% (1385,35) | 27,3 45,4 30,3 39,4 0 0 0 0

Sl cssasy| 0 0 0 0 36,4 | 485 | 576 | 364

5‘3 (-45,35) 0 0 0 0 33,3 33,3 9,1 3,0

é (-45,-35) 0 0 0 0 18,2 9,1 9,1 15,1
(-135,-35) 0 0 0 0 12,1 9,1 24,2 45,5

sao fortes candidatos a substituir o método triangular. O método incremental com

a KLT é especialmente cotado quando se trata do caso com muiltiplas fontes, onde

sua complexidade o torna bem mais vantajoso.

E importante notar que as taxas de acerto aparentemente baixas (em torno

de 40%) devem-se ao fato de nao ter sido realizado nenhum treinamento dos ouvintes

antes dos testes (os avaliadores foram apresentados aos tipos de som no momento
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da avaliagdao). Além disso, o teste exigia muito da capacidade de abstracao de
cada um, ja que o ambiente virtual nao é completo, s6 tratando da localizagao da
fonte. O modelamento dos outros efeitos como reverberagao early (as primeiras
reflexdes) e a compensacao do movimento da cabega [63] podem melhorar muito

esses resultados [64].
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Parte 11

Integracao com Caixas Acusticas
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Capitulo 9

Interpolacao de HRIRs Baseada
no VBAP

Como ja fora mencionado, um dos métodos multicanal de geracao de som
3D [15, 22] é o de Deslocamento por Variacao de Amplitude de Base Vetorial
(VBAP— Vector Base Amplitude Panning) [11]. Esse método posiciona as fontes
virtuais utilizando-se de um subconjunto das caixas acusticas dispostas ao redor do
ouvinte: pares de caixas, para posicionamento no arco limitado no plano das caixas;
ou trios de caixas, para posicionamento no setor esférico limitado pelas caixas.

E possivel afirmar que o som que parte de cada caixa acustica sofre a acao de
um par de transferéncias modificadoras até chegar as orelhas e, portanto, a mesma
ponderacao utilizada pelo método VBAP poderia ser utilizada pelo método de in-
terpolagao de HRIRs [14] (binaural). No entanto, deve-se notar que a simples subs-
tituicao das caixas acusticas pelas HRIRs implica estar-se modelando um ambiente
anecoico.

Tendo em vista que a formulagao da ponderacao das intensidades utilizadas
em cada caixa actstica nesses sistemas tem-se mostrado valida, o objetivo desse
capitulo é obter uma formulacao generalizada para ponderacao de HRIRs, dispostas
em uma regiao triangular qualquer, partindo daquela utilizada pelo método VBAP.
Além disso, deseja-se apresentar explicitamente o valor dos ponderadores em funcao
das coordenadas angulares, ja que tal informacao nao é mostrada claramente na li-
teratura. Ao final, sera mostrado que essa formulacao recai na forma triangular uti-

lizada nos capitulos anteriores, mostrando a coeréncia da interpretacao geométrica
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utilizada no Capitulo 2.

Assim, na Secao 9.1 discute-se o principio do posicionamento de uma fonte
virtual por variacao de amplitude. A seguir, na Secao 9.2, mostra-se que a inter-
polagao de HRTFs pode ser descrita da mesma forma. Na Secao 9.3, revisa-se o
método multicanal VBAP. Entao, derivam-se as expressoes que realizam a inter-
polagao de HRTFs com base no VBAP na Secao 9.4. Por fim, apresentam-se as

conclusoes.

9.1 Posicionamento por Variacao de Amplitude,
com Trés Canais

Todos os métodos de geracao de som tridimensional tém como objetivo basico
simular as fungoes de transferéncia Hpp(w) e Hpp(w) que descrevem os caminhos
desde uma posicao P até as orelhas esquerda e direita, respectivamente. Para isso,
utiliza-se a configuracao fisica do ambiente ou cria-se esse ambiente virtualmente.
Assim, tenta-se reproduzir o som de uma fonte virtual localizada em P, atribuindo
ao som Sp(w), que seria emitido por ela, as mudangas sofridas no caminho até as
orelhas, de forma que, no dominio da freqiiéncia, se tenham os sinais presentes nas

orelhas esquerda e direita dados por

SE(UJ) = SP(W)HPE(UJ)
SD(W) = SP(W)HPD(W),

(9.1)

respectivamente.

No caso de trés canais apresentados através de caixas acusticas direcionadas
a um ouvinte situado a distancia r, como mostra a Figura 9.1, o sinal recebido por
cada um dos ouvidos é uma combinacao dos sinais emitidos por cada uma das caixas,

podendo ser descrito como

e (9.2)

onde S;(w) é o espectro do sinal emitido pela caixa L;, e H;p(w) e H;p(w) s@o as

funcoes de transferéncia da caixa L; aos ouvidos esquerdo e direito, respectivamente.
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Figura 9.1: Posicionamento baseado na variacao de amplitude com 3 caixas actsti-

cas—ouvido esquerdo.

Potencialmente, esta configuragao posiciona uma fonte virtual em qualquer ponto
P sobre o triangulo esférico determinado pelas trés caixas. Um sistema de som 3D

eficaz deve garantir que
S' ElW)~ S E\W
S5() = S5() 03
SD(W) ~ SD(LU).
Uma solucgao intuitiva consiste em aplicar o sinal que se deseja ouvir vindo

do ponto P a cada uma das caixas L; ponderado por uma constante g; [11], ou seja,

Si(w) = giSp(w). Nesse caso, a aproximacao (9.3) se resume a fazer

HPE(CL}) ~ Z ngzE(w)
! (9.4)

3
HPD((,U) ~ Z ng,D(w)
=1

9.2 Interpolacao Baseada em Trés HRTF's

Como ja mencionado nos capitulos anteriores, normalmente, o sistema de
geracao binaural de som tridimensional utiliza um conjunto de HRIRs medidas para
um numero finito de posi¢oes sobre uma esfera de raio  com o ouvinte no centro [23].
Para se posicionar uma fonte virtual em qualquer ponto P sobre a esfera, atribui-se
a HRIR para o ponto P uma combinacao linear das HRIRs medidas para os pontos

mais proximos de P, isso para cada ouvido.
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Figura 9.2: Interpolacao de HRIR a partir de 3 fungoes conhecidas—ouvido direito.

A Figura 9.2 mostra um esquema de interpolacao baseado em trés HRIRs
conhecidas.

No dominio da freqiiéncia, a aproximacao realizada pode ser regida pelas mes-
mas Equagoes (9.4), onde as fun¢oes Hpg(w) e Hpp(w) sao estimadas diretamente
pela combinagdo das fungoes H;gp(w) e H;p(w), com i = 1,2, 3, respectivamente,
para os ouvidos esquerdo e direito. Por esse motivo, tendo as funcgoes de trans-
feréncia a mesma significacao fisica nos casos multicanal e binaural, espera-se que
uma solucao para os pesos ¢g; adequada ao caso multicanal também seja apropriada

para o caso binaural.

9.3 Método VBAP

A técnica VBAP [11] se baseia na descrigao vetorial das posigoes dos alto-
falantes e da fonte virtual em relacao ao ouvinte. No caso de trés canais, ilustrado
na Figura 9.3, os coeficientes g; que satisfazem as aproximagoes das Equagoes (9.4)

sao calculados através de X
vp = Zgin‘- (9.5)
i=1

Essa equagao descreve o vetor associado a posicao P como uma combinacao linear
dos vetores v; associados as posicoes das caixas L;, com ¢ = 1,2, 3, em coordenadas
cartesianas. Admite-se, assim, que a mesma combinacao é valida para as funcgoes de

transferéncia correspondentes. Explicitamente,
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Figura 9.3: VBAP com trés canais.

Tp T1T2T3 (51
yp | — | Y1 Y293 g2 | > (9-6>
zZp Z1 22 %3 g3

onde (x;,y;,2;) sdo as coordenadas relacionadas com a posi¢ao da caixa L;.

9.4 Interpolacao de HRTFs Baseada no VBAP

Como a interpolacao de HRIRs pode utilizar os mesmos ponderadores cal-
culados para um método multicanal com trés caixas acusticas, propoe-se usar como
base a formulacao do VBAP.

Considerando a geometria definida na Figura 9.2, é vantajoso escrever os

vetores (x,y,z) em funcao das coordenadas esféricas:

T =171 cos ¢ cosb
y =rcos ¢ send (9.7)

Z =71 seno,

onde ¢ é o angulo de elevagao relativo ao plano horizontal que passa pelas orelhas,
0 ¢ o angulo de azimute relativo ao plano vertical que corta perpendicularmente a
linha que une as orelhas e r é o raio da esfera.

Escolhendo como referéncia o ponto 1, conforme a Figura 9.4, as coordenadas

angulares dos outros pontos ficam iguais a

(02, p2) = (01 + Ab2, 1 + Ago) (9.8)
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Figura 9.4: Geometria para interpolacao triangular de HRIRs.

(05, 93) = (01 + Ab3, 01 + Ags) (9.9)

(Op, pp) = (61 + 06,1 + 00). (9.10)

Substituindo as Equagoes (9.8)—(9.10) na Equacao (9.7), obtém-se as coor-

denadas dos pontos

1 7 COS ¢ cos 0y
y1 | = |rcos¢senb, (9.11)
21 r sen ¢,
T rcos(¢1 + Agps) cos(61 + Aby)
Yo | = |1 cos(d1 + Agps) sen (6 + Abs) (9.12)
| 22| I rsen (¢ + Ags)
T3 rcos(¢1 + Agps) cos(6; + Abs)
ys | = |rcos(¢1 + Ags) sen (6 + Abs) (9.13)
| 23 | I rsen (¢ + Ags)
Tp rcos(¢1 + d¢) cos(fy + 56)
yp| = |rcos(¢r + 0¢) sen (6 + 360) | - (9.14)
Zp rsen(¢p + 0¢)

Agora, considerando que as HRTFs medidas formam um conjunto denso (i.e.,

foram medidas para pontos bastante préximos'), pode-se considerar que Afy, Afs,

'Em [23], por exemplo, algo em torno de 700 posigoes sao distribuidas de forma que a distancia
entre duas posigoes adjacentes é aproximadamente a mesma em qualquer regiao da esfera de re-

feréncia.
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Agy, Ads, 60 e ¢ sao pequenos. Sendo sen(a) =~ « e cos(a) =~ 1 para a = 0,

podem-se obter as aproximagcoes para as coordenadas

_:CQ_ _r(cos ¢1 — Ao senoy)(cos 0y — Aby senb)

Yo | = | r(cos ¢ — Ay sen ¢y )(senb; + Aby cos b;) (9.15)
2] | r(seng; + Agps cos o)
_[173_ _r(cos ¢1 — A¢s sen¢y)(cos y — Abs senby)

ys |~ | r(cos 1 — Aps sen ¢y )(senby + Abs cos b) (9.16)
23| | r(sen ¢y + Ads cos ¢q)

—mp r(cos ¢ — d¢ sen ¢y )(cos By — 06 senby)

yp |~ | r(cos ¢y — d¢ sengy)(sendy + 56 cosb,) | - (9.17)
Zp r(sen¢y + 0¢ cos ¢1)

Por fim, substituindo-se as Equagoes (9.11) e (9.15)—(9.17) na Equacao (9.6),

podem-se calcular os ponderadores g; em fungao das distancias angulares:

( . 5¢A02 — 5‘9A¢2
97 A0, Aps — MOsAG,

AN YN N

Lg1=1—92—gs3.
Nesse caso, o numero de operacoes necessarias para se obter os coeficientes é de 11
somas/subtracoes e 8 multiplicagoes/divisdes por nova posicao.

Novamente, deve-se notar que essa formulagao é valida em ambiente sem re-
verberagao alguma (anecéico), ja que somente as transferéncias entre caixa e ouvidos
sao levadas em consideragao. Em [12], Pulkki mostra que, no caso geral, deve-se
manter constante o nivel de audibilidade da fonte virtual e que isso depende da
reverberagao do ambiente. Naquele trabalho, os valores dos pesos calculados devem

estar de acordo com a expressao

P_1, (9.19)

onde I é o nimero de caixas utilizada pelo VBAP e p é o parametro que depende do

quao reverberante é o ambiente de reproducao. No caso de o ambiente ser anecdico,
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p = 1 o que revela que a formulac¢do obtida na Equagao (9.18) mantém o nivel de

audibilidade constante, ja que a expressao

G1=1-92—93 (9.20)

é a solucao obtida diretamente ao se calcularem os ganhos g; em funcao das coorde-
nadas esféricas.

Deve ser notado que no caso geral, as coordenadas angulares dos pontos para
os quais as HRIRs foram medidas sao quaisquer. Entretanto, na pratica, as medidas
sao realizadas com pelo menos o passo de elevagao fixo. Nesse caso particular,
pode-se fazer A¢, = 0 nas Equacoes (9.18), o que as torna
(4= 0

v

o0 Al
— g, 9.21
92 Aby g3 Ad, ( )

L1 =1—92—9s.

E importante notar que no Capitulo 2 mostrou-se uma formulacao para in-
terpolacao de HRIRs que calcula os ponderadores seguindo o mesmo principio da
interpolagao bilinear: a relagao com as distancias angulares. Com o resultado ob-
tido pela Equagao (9.21), pode-se dizer que as equagdes obtidas naquele capitulo
sao equivalentes as do VBAP, evidenciando a estreita relacao entre os dois métodos
de geracao de som tridimensional.

Uma simplificacao adicional ainda pode ser feita no caso de as HRIRs serem
medidas com ambos os passos, de azimute e de elevacao, constantes, o que permite

fazer Af; = 0 nas Equagbes (9.21), resultando em

(.= 90
g3 = Ads
00
_ 7 (9.22)
g2 Ab,
\9121—92—93'

Assim, quando a geometria da grade de pontos o permite, a complexidade do

calculo dos ponderadores g; é consideravelmente reduzida.
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9.5 Conclusoes

Neste capitulo, deduziu-se uma formulacao para o célculo dos ponderadores
usados para geracao de som tridimensional utilizando-se HRIRs para uma regiao
triangular genérica. Chegou-se as equagoes dos ponderadores através da analogia
com um sistema multicanal que se baseia em trés caixas acusticas, chamado de
Deslocamento por Variacao de Amplitude de Base Vetorial (VBAP).

Os resultados bem sucedidos do VBAP sao conhecidos da literatura. Como
a interpolacao de HRTFs é simplesmente uma combinacao linear de funcoes de
transferéncia medidas para pontos sobre uma esfera, a formulacao do VBAP pode
ser reutilizada. Ja que ambos os métodos atuam sobre o mesmo tipo de funcao, a
expectativa é de que os resultados dos dois métodos sejam equivalentes.

Além da formulacao para o caso geral, citaram-se dois casos particulares
de menor complexidade, aplicaveis a conjuntos de HRIRs obtidos na pratica. Um
dos casos particulares, descrito pelas Equagoes (9.21), recai no mesmo caso do que
fora anteriormente aplicado pelos autores em [P2]| (formulagao reapresentada no
Capitulo 2) a um método de interpolacao eficiente de HRIRs, com sucesso. Naquele
trabalho, porém, nao se fez uma relacao direta com a técnica VBAP, o que foi feito
em [P6].

Os principais resultado desse capitulo sao a confirmacao da equivaléncia en-
tre a formulacdo utilizada pelo VBAP e pela interpolacao de HRIRs descrita no
Capitulo 2 e a descricao de forma explicita do calculo dos pesos utilizados nesses

dois tipos de geragao de som tridimensional.
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Capitulo 10

Som Tridimensional com Caixas

Acusticas

No Capitulo 9, formalizaram-se as expressoes dos pesos utilizados na inter-
polacao de HRIRs através de uma analogia com o método VBAP [11], que pode ser
estendida & maioria dos métodos multicanal. O método VBAP faz uma abordagem
independente do nimero e da posicao das caixas de som utilizadas, em que o ga-
nho para cada caixa ¢é calculado a partir da ponderagao dos vetores de uma base.
Como ¢ evidenciado pelo autor, na configuragao de dois canais, esse método recai
na chamada Lei das Tangentes, que é normalmente utilizada em sistemas estéreo.

Tanto a Lei das Tangentes quanto a Lei dos Senos sao relacoes entre a inten-
sidade sonora aplicada a cada caixa e as posicoes angulares das caixas e da fonte
virtual. Essas relagoes, deduzidas em [65], implicam que certas limitagoes ao bom
funcionamento do sistema sejam impostas. Um exemplo de limitacao é o fato de
essas relagoes s6 serem realmente vélidas para as baixas freqiiéncias (funs < 600
Hz) [65, 66, 67].

Apesar de existirem tais limitagoes, a analogia feita no Capitulo 9 continua
sendo valida. Essas limitagoes nao implicam erro na interpolagao de HRIRs. Pelo
contrario, no caso das HRIRs as equacoes de interpolacao sao mais coerentes, ja que a
configuragao utilizada na obtencao dos ponderadores nao necessita de simplificagoes,
0 que nao ocorre para os métodos multicanal.

Na Secao 10.1, a dedugao para as Leis dos Senos e das Tangentes é revi-

sada com o intuito de explicitar as implicacoes de seu uso nos sistemas de geragao
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tridimensional com caixas acusticas. Na secao seguinte, o erro causado pelas simpli-
ficagoes utilizadas nas deducoes é evidenciado através de alguns exemplos de respos-
tas na freqiiéncia entre fontes virtuais e orelhas. Na Secao 10.3, mostra-se como a
interpolagao de HRIRs é mais completa e nao requer o grau de restricao necessério

para os métodos com caixas acusticas. Por fim, algumas conclusoes sao tiradas.

10.1 Leis dos Senos e das Tangentes

10.1.1 Lei dos Senos

O sistema estereofonico pode ser representado por um par de caixas actsticas
dispostas de forma simétrica com relacao a um ouvinte que se encontra em uma
posicao eqiiidistante a elas, olhando para o meio do arco que une as caixas, como

mostra a Figura 10.1.

Fonte
Virtual
Alto-falante Alto-falante
Esquerdo a Direito

Og = (Ag + Bg) - f(t — Tk)

Eo

Figura 10.1: Esquema de sistema estereofonico convencional.

Nessa figura, h é a distancia interaural, ag é o angulo que a linha que une
cada caixa a orelha faz com o eixo central de referéncia (frente do ouvinte), A e

B sao as intensidades aplicadas as caixas esquerda e direita, respectivamente, e as
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intensidades Ay e By provém das caixas esquerda e direita, respectivamente, e
chegam a orelha (). Além disso, definem-se os tempos T, como sendo a diferenca de
tempo interaural (ITD) e T como sendo o atraso aplicado entre as caixas acusticas.
E importante notar que T,, pela simetria, é fixo, enquanto que Ts pode ser um dos
parametros responsaveis pela nocao de espacialidade requerida e, portanto, variavel.

Note que se os sinais aplicados respectivamente as caixas A e B forem iguais,

somente diferenciados pelas amplitudes e pelo atraso T's, como em
Ca = EkBf(t); Cp=Bf(t—-1Ts), (10.1)

com k = A/B, os sinais que chegam as orelhas esquerda e direita sdo, respectiva-

mente

Op = Acf(t) + Buflt — (Tu + Ts) (10.2)
Op = Apf(t —=T,) + Bpf(t —Ts). (10.3)

Utilizando-se apenas os dois primeiros termos de sua expansao de Taylor

(veja apéndice D), esses sinais podem ser escritos na forma

ByT, + BrTs
Op =~ (Ag+B t———| = Eof(t—"T 10.4
o x (et Be)f |- I o Bt (0
N ApT, + BpTs _

Assim, podem-se obter as expressoes para a ILD e a I'TD

Ey Ag+ Bg
ID=—=—— 10.6
Dy Ap+ Bp (10.6)
e
ApT, + BpTs BgT, + BrTs
ITD=Tp — Ty = — 10.7
Do Ap + Bp Ag + Bg (107)
Colocando essas equagoes em funcao de k (razao interaural) e m = ﬁ—g = g—‘;
(ILD), tem-se que
mT,(k* — 1) + kTs(m? — 1)
ITD =Tp — T = 10.8
bR m(k?+1) 4+ k(m? + 1) (108)
e
km+1
ILD = ) 10.9
k+m ( )

E importante salientar que, nesse caso, assume-se que a distancia interaural

é pequena comparada a distancia caixa-ouvinte, e que o sistema € simétrico com
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relacao a posicao da cabega do ouvinte. Além disso, todos os intervalos de tempo
sao por hipotese bem menores do que o periodo da maior freqiiéncia do sinal re-
produzido nas caixas e do que o menor periodo de transitorio. Note que as duas
primeiras hipdteses estao relacionadas com parametros que se podem controlar na
implementagao pratica do sistema. Por outro lado, as hipdteses relacionadas com os
tempos podem nao ser garantidas. Por exemplo, consideremos que a I'TD relacio-
nada com a posicao das caixas (dadas as restri¢oes anteriores relativas as distancias)
é
h

T, = — sen ay, (10.10)
c

onde h = 21 cm estima o didmetro da cabeca do ouvinte e ¢ = 340 m/s é a velocidade
do som no ar. Se assumirmos, agora, que ag € 30°, teremos um periodo T, maior
; ) 0 ) a
que 300 us. Considerando que esse periodo tem que se enquadrar nas condigoes
acima, isso limitaria a faixa de freqiiéncia de funcionamento para algo bem menor
que TL = 3,3kHz.
a

Além dessa limitacao, para se chegar a Lei dos Senos, faz-se a restricao de
nao se aplicarem as caixas sinais atrasados entre si (T's = 0), além de se considerar
que m =~ 1, o que implica exigir que os sinais aplicados tenham freqiiéncias menores

que 600 Hz. Assim, chega-se a partir da Equacao (10.9) em ILD ~ 1 e

h kE—1 A-B
ITD = — = 0= T,. 10.11
¢ T kr1 T A+ (10.11)
Assim, sabendo-se que
h
T, = — sen ay, (10.12)
c
chega-se a relacao chamada de Lei dos Senos:
A—B sena
= . 10.13
A+B senag ( )

10.1.2 Lei das Tangentes

Até aqui, admitiu-se que o ouvinte estava com sua cabeca parada, mantendo
a simetria do sistema de reproducao. No caso em que o ouvinte tem a liberdade
de girar a cabecga, a simetria é perdida. No entanto, restringindo-se essa rotacao de
forma que o ouvinte esteja sempre olhando para a direcao da fonte virtual, podem-se

obter as expressoes da I'TD e ILD.
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A Figura 10.2 mostra a mudanca nas distancias relacionadas com a rotagao da
cabeca: Figura 10.2a com relagao a caixa direita e Figura 10.2b com relacao a caixa
esquerda. Nela pode-se perceber que os atrasos do sinal que chega as orelhas nas
posicoes novas sao diferentes daqueles que ocorriam no caso anterior. Essa diferenca

nos atrasos acarreta os sinais O e Op, iguais a

Oy = Apf(t—T1)+ Bef(t—Tb) (10.14)
Of = Apf(t—Ty) + Bpf(t+Ts), (10.15)
onde
T, = @ (10.16)
Ty, = OZT (10.18)
T, — LODE%M, (10.19)

sendo ¢ a velocidade do som. Colocando esses tempos em fungao dos angulos a e ag

(veja a Figura 10.3), tem-se que

h a a

T, = -~ sen <§> cos (5 — a0> (10.20)
h h

T, = — sen ay+ — sen <E> cos (E + a0> (10.21)
c c 2 2
h a a

T3 = ~ sen <§> Ccos <§ + a()) (10.22)
h h a a

T, = — sen ap — — sen <§> Ccos (5 — a0> : (10.23)

ja que os segmentos envolvidos sao

NO, = 050, sen (% —ag+ 90°> =} sen (g) cos (g - a0> (10.24)
QOr = h senag (10.25)
OnR = (h;OEaB<%-%ao+QUv::h/%n(%)aw(%—%mo (10.26)
ObT = OpR=h sen (g) cos (g v ao) (10.27)
LOp = h sen qg (10.28)
O, M = NO,=h sen (g) cos (g - a0> . (10.29)
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Diregao de incidéncia
a a
' o, -
: P ._ O
- Op 3 ap T w5 LM
R al g Op- N\/ Og a | IQL 05
Oy o
(b)

Figura 10.2: Mudanca nas distancias devido a rotagao da cabeca: (a) com relacao

a frente de onda vinda da caixa direita e (b) com relagao a frente de onda vinda da

| >

caixa esquerda.
\ ao

XQO"f(zO g
JISO —a ! N/\ \Jl&) —a

Figura 10.3: Detalhe dos angulos envolvidos na mudanca das distancias devido a

rotagdo da cabega: (a) com relagdo a frente de onda vinda da caixa direita e (b)

com relagao a frente de onda vinda da caixa esquerda
~ 1 e, com isso,

~

Considerando que os sinais sao de baixa freqiiéncia, m
B. Novamente, considerando os primeiros termos

AE:AD:AGBE:BD:
da expansao de Taylor, os atrasos totais nas orelhas esquerda e direita podem ser

descritos, respectivamente, como
AT, + BT
Lol (10.30)

T = ——
B A+B
AT, — BT;
T = ——. 10.31
P A+B (10:31)
Substituindo-se os tempos de T} a T, nessas equacoes e, notando-se que
ITD=Tp — T = 0, (10.32)

A-B
tga (10.33)

tem-se
tg Qo - A —+ B7
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que ¢ a chamada Lei das Tangentes.

10.2 Limitacoes e Suas Implicacoes

Ambas as relagoes obtidas na secao anterior consideram que: os tempos T, e
Ts sao pequenos se comparados com o periodo de tempo gasto na propagagao entre
as caixas e as orelhas; e que o som proveniente de uma das caixas chega com a mesma
intensidade nas duas orelhas (m & 1). Portanto, deduz-se que tais relagdes sé serao
validas para sinais cujas componentes estejam na regiao de baixas freqiiéncias.

Outro fato importante é que no caso de se utilizar a Lei das Tangentes para
gerar multiplas fontes simultaneas, somente a posi¢ao da fonte para a qual o ou-
vinte estaria olhando (premissa considerada na dedugao dessa relagao) é que sera
convenientemente descrita.

Para exemplificar o efeito dessas aproximacoes sobre as respostas na fre-
qiiéncia resultantes para o caminho entre a fonte virtual e as orelhas, fez-se uma
comparacao entre a resposta na freqiiéncia resultante do método VBAP e uma das
respostas existentes no conjunto medido de HRTFs. Deve-se notar que para se obter
tal resultado pelo método VBAP, utilizaram-se trés HRTFs que formavam um setor
triangular sobre a esfera (cada uma representando uma das caixas) e que contivesse o
ponto de comparacao. Para esse exemplo, elegeu-se uma regiao da esfera onde as Leis
dos Senos e das Tangentes eram vélidas (isto é, onde é garantido que hé simetria e
que o ouvinte estaria olhando para a fonte—regiao em torno da coordenada (0°,0°))
e calculou-se a funcao de transferéncia relativa a posicao de teste utilizando-se a
formulagao do Capitulo 9.

Na Figura 10.4, tem-se o exemplo que mostra o efeito das simplificacoes
implicitas nas Leis dos Senos e das Tangentes. Pode-se notar que Figuras 10.4b—
10.6b, pode-se perceber que na Figura 10.4b, a partir de freqiiéncias proximas a 1
kHz, o erro nas respostas relativas a orelha esquerda e a orelha direita comega a
aumentar muito, mostrando que nessa faixa ambas as hipdteses (de que os tempos
sao despreziveis e m & 1) afetam significativamente a resposta em médias e altas
freqiiéncias.

Outro fato interessante que se pode notar na Figura 10.4a é o erro que aparece
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pelo fato de a composicao ser realizada sobre as funcoes reais de fase nao-minima
(que s@o representadas perfeitamente pelas HRIRs): comparando-se os atrasos nas
respostas impulsivas, vé-se alguma diferenca entre o da resposta medida e o da fungao
resultante do VBAP. O efeito desse erro pode causar o aparecimento de ganhos e
atenuacoes indesejados, como ja fora mencionado no Capitulo 3. Note que no caso
de sistemas multicanal por variacao de amplitude, esse erro nao pode ser reduzido,
ja que as fungoes entre caixa e orelha sao combinadas diretamente na orelha.

Para complementar a analise das limitagoes do método VBAP, consideraram-
se outras duas regioes sobre a esfera em torno do ouvinte. Nas Figuras 10.5 e 10.6,
pode-se verificar que a mesma limitagao em banda esta presente. Note que esses dois
ultimos exemplos sao realizados como se o ouvinte estivesse olhando para a posigao

(0°,0°), o que viola o pressuposto pela Lei das Tangentes.

10.3 Modelo Mais Flexivel

Pode-se perceber que o modelo adotado para se obter as Leis dos Senos e
das Tangentes s6 se aplica a configuracao real se o sinal aplicado as caixas actsticas
consistir de apenas uma freqiiéncia, ja que os ganhos Ag, Ap, Bg e Bp na reali-
dade dependem da freqiiéncia. Essa dependéncia é um dos fatos responsaveis pelas
limitacoes dos métodos multicanal.

O modelo completo para o caso de duas caixas acusticas simétricas em relagao

ao ouvinte (como o caso da dedugao da Lei dos Senos) pode ser descrito por

Og(w) = Ag(w)F(w)+ Bg(w)F(w) (10.34)
Op(w) = Ap(w)F(w)+ Bp(w)F(w). (10.35)

Considerando que

AD(w) =A- HlD(w), (1037)
Bg(w) = B - Hyp(w) (10.38)
BD(W) =B- HQD(W), (1039)
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Figura 10.4: Respostas para a posi¢ao (0°,0°) utilizando o triangulo {(0°,20°),
(—15°,—20°), (15°,—20°)}: (a) Respostas ao impulso e (b) respostas em freqiiéncia.
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a posigao (60°,0°) utilizando o triangulo {(60°,20°),

Respostas ao impulso e (b) respostas em freqiiéncia.
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Figura 10.6: Respostas para a posi¢ao (120°,0°) utilizando o triangulo {(120°,20°),
(105°, —20°), (135°,—20°)}: (a) Respostas ao impulso e (b) respostas em freqiiéncia.
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onde Hig(w), Hip(w), Hag(w) e Hop(w) sao as transferéncias entre as caixas 1 e
2 (relativas as intensidades A e B, respectivamente) e as orelhas esquerda (E) e
direita (D).

Dessa forma, podem-se escrever as transferéncias das caixas para as orelhas

esquerda e direita, respectivamente, como

B(w) = . w . w
¢ o " A - Hig(w) + B - Hag(w) (10.40)
p(w) = . w . w
CF(M) = A-Hip(w)+B- Hyp(w) (10.41)

Comparando-se essas expressoes com as utilizadas para se obter a formulagao
das Leis dos Senos e das Tangentes, pode-se deduzir que o fato de se utilizar um
ponderador escalar (independente da freqiiéncia) leva a uma reducdo da faixa de
freqiiéncia para a qual o modelo é vélido, como visto anteriormente. Além disso, a
combinacao linear mostrada nas Equagoes (10.40) e (10.41) causa efeitos de cance-
lamento para determinadas freqiiéncias pela forma como é realizada a combinagao
da fase dos sinais que chegam no canal auditivo. Na pratica, esses efeitos acabam
sendo minimizados em ambientes com pouca ou nenhuma reverberacao [68].

Nesse ponto, o modelo binaural mostra-se mais flexivel, ja que permite o
controle dessas transferéncias, podendo-se fazer as combinacoes lineares das fungoes
de fase minima correspondentes e, ainda, realizar a interpolacao dos atrasos relativos

a ITD separadamente.

10.4 Conclusoes

Nesse capitulo, reapresentou-se a deducgao das Leis dos Senos e das Tangen-
tes de forma a explicitar as simplificacoes adotadas na sua obtencao. Essas simpli-
ficacoes acarretam uma limitacao na faixa de freqiiéncias para a qual essa relagao
de ganhos seja vélida. Essas limitagoes sao ilustradas através de alguns exemplos
praticos que simulam o método VBAP representando a transferéncia de cada uma
das caixas por uma HRIR medida.

Tendo em vista que a formulacao do VBAP, que recai na Lei das Tangentes
para o caso de dois canais, pode ser utilizada pela interpolacao de HRIRs, tem-se a

primeira impressao de que os erros decorrentes do nao-atendimento das consideragoes
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iniciais ocorreriam na obtencao da HRIR final. De fato, isso nao ocorre para o
modelo binaural, mais flexivel que o multicanal pelo fato de permitir o controle
completo das HRIRs.

Uma possivel seqiiéncia a este trabalho é mostrar uma formulagao unificada

que evidencie as similaridades, diferencas e limitagoes de cada método.
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Capitulo 11

Conclusoes

Nessa tese, realizou-se um estudo de algumas técnicas para geragao de som
tridimensional. Primeiramente, como continuagao do trabalho desenvolvido em [P1],
realizou-se uma avaliacdo mais completa da interpolacao de HRIRs através das
IPTFs em regices triangulares, o que levou a aperfeicoamentos no procedimento
de busca das funcoes a serem utilizadas na interpolacgao e resultou na forma final de
implementagao apresentada no presente trabalho e em [P2].

Novos modelos para o conjunto de HRIRs foram propostos: um através da
representagao desse conjunto pela KLT [P5] e outro através da estrutura Farrow.
Para esse ultimo, fez-se uma generalizacao da estrutura para o caso de duas variaveis
e escolheu-se uma ordem para os polinomios usados na representacao, levando em
conta uma solucao de compromisso que prioriza a reducao da complexidade compu-
tacional.

Além de uma extensa comparacao objetiva entre os métodos propostos e o
método classico, chamado de triangular, através de Superficies Espaciais de Res-
posta na Freqiiéncia (SFRSs), realizaram-se trés tipos de testes subjetivos com 33
pessoas. Esses testes visavam a verificacao da diferenca entre os sinais produzidos
por métodos distintos, da diferenca quanto a percepcao do sentido do movimento
e da diferenca quanto a percepcao da posigao. O método que utiliza a KLT e faz
uma interpolacao incremental dos seus coeficientes mostrou-se o melhor daqueles
propostos, principalmente para o caso de multiplas fontes simultaneas. Esses testes
indicaram também que se pode obter melhores resultados com a estrutura Farrow

generalizada se a forma de obtengao dos coeficientes dessa estrutura for revista.
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Para o caso da fonte simples, o método com as IPTFs (mais eficiente, nesse caso) se
mostrou-se equivalente ao com a KLT.

Além disso, foi realizada também uma discussao sobre a relacao entre os
métodos binaural e os multicanal, onde se verificou que a formulacao utilizada nos
sistemas binaurais é equivalente a utilizada nos sistemas multicanal por variacao
de amplitude. Foi visto também que, ao se aplicar essa formulacao em sistemas
multicanal, recai-se na formulacao classica das Leis dos Senos e das Tangentes,
trazendo consigo as limitacoes em banda para as quais se pode garantir a acuracia
do sistema. Por fim, mostrou-se um dos motivos pelos quais as limitagoes implicitas
nos métodos multicanal nao ocorrem nos métodos binaural.

Para continuacao do presente trabalho pode-se pensar, principalmente:

e na realizacao de um estudo mais especifico da estrutura Farrow generalizada

para que os coeficientes obtidos consigam modelar melhor as HRIRs;

e na busca da redugao da complexidade da estrutura Farrow através da repre-

sentacao dos coeficientes obtidos por uma transformada;

e na utilizacao da estrutura Farrow generalizada como substituta da IPTF, fa-
zendo aquela atuar como o interpolador numa regiao pequena em torno de

uma HRIR conhecida;

e na conclusao da unificacao da formulacao utilizada nos sistemas multicanal
e binaural com as Leis dos Senos e das Tangentes, buscando comparar as

limitagoes envolvidas em cada uma delas;
e no modelamento da reverberacao;
e no modelamento da mudanca de distancia a fonte; e

e na compensacao do movimento da cabega.
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Apéndice A

Método de Medicao de Funcoes de

Transferéncia

Sendo z(k) uma seqiiéncia pseudo-aleatéria de periodo N e com amostras
independentes, pode-se obter a resposta impulsiva h(k) de um determinado sistema,
primeiramente, aplicando-se a entrada desse sistema o sinal z’(k) definido por:

x(k+N), sek=-N,—-N+2...,—1
(k) = z(k), sek=0,1,....N—1 (A.1)
0, para outros valores de k,
o que equivale a dois periodos da seqiiéncia z(k). Como resultado desse procedi-
mento, obtém-se uma seqiiencia de 2N amostras, das quais as amostras de k = —N
a k = —1 sao descartadas com o intuito de eliminar o transitério. Assim, pode-se
dizer que
y(k) = h(k) 2 (k), (A2)
com k=0,1,..., N — 1, é a seqiiéncia de saida do sistema.

Definindo-se a seqiiéncia y'(k) como sendo a duplicacao da seqiiéncia y(k) da

forma
ylk+N), sek=-N,—N+2,...,—1
y' (k) = y(k), sek=0,1,...,N—1 (A.3)
0, para outros valores de k,
calculando-se a correlagao entre y'(k) e z(k) e descartando-se as amostras de k = — N
a k = —1 dessa correlacao, tem-se

h' (k) = h(k) * 2’ (k) * x(—k), (A.4)
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comk=0,1,...,2N — 1.

Como a seqiiéncia z(k) aproxima um ruido branco, pode-se dizer que
R (k) = h(k) * 025(k) = o2h(k), (A.5)

onde k =0,1,...,2N — 1 e §(k) é o impulso unitario definido por

1, sek=0
i(k) = . (A.6)
0, sek#0
Dessa forma, pode-se dizer que
h'(k) o h(k). (A.7)
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Apéndice B

Superficies Espaciais de Resposta

na Frequéencia—SFRSs

As Superficies Espaciais de Resposta na Freqiiéncia (SFRSs—Spatial Fre-
quency Response Surfaces) foram propostas em [28, 45] como uma alternativa de
avaliacao qualitativa dos métodos de interpolagao de HTRF's.

Cada SFRS representa a magnitude em dB, para uma dada freqiiéncia, ao
longo das posigoes no entorno do ouvinte. Portanto, para gerar essas superficies,
deve-se calcular a resposta na freqiiéncia do filtro relativo a cada posicao e obter o
valor da magnitude para cada freqiiéncia de interesse. Na Figura B.1, tem-se uma
explicacao grafica de como se calcula cada SFRS.

Dessa forma, pode-se comparar para qualquer freqiiéncia o comportamento
dos métodos de interpolacao através dessas superficies. No entanto, deve-se definir
um conjunto de freqliéncias para as quais se consiga julgar os métodos sem que se
crie uma infinidade de superficies.

Em [28], tem-se uma tabela que mostra o resultado global de algumas com-
paracoes entre SFRSs geradas a partir de fungoes medidas para pessoas diferentes.
Nessas comparacoes, percebeu-se que, para uma dada freqiiéncia, as SFRSs nao se
alteram muito de pessoa para pessoa e algumas caracteristicas se repetem. Com
isso, pode-se reunir nesta tabela as faixas de freqiiéncia e as caracteristicas presen-
tes em cada uma delas. De posse dessas informacoes, os autores daquele trabalho
escolheram um determinado conjunto de dez freqiiéncias mais indicadas para a ava-

liacao dos métodos de interpolacao, de forma que se tivesse uma maior cobertura
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HRTFs Interpoladas
para cada posigao
desejada

Azimu

Elevagao
Elevacao

| \ //' | Azimute .

Raia da Freqiiéncia de 1900Hz
Figura B.1: SFRSs a partir das respostas em freqiiéncias interpoladas.

das provaveis diferencas entre eles. Esta lista de faixas de freqiiéncias, juntamente
com as caracteristicas mais importantes relativas a cada faixa, estd repetida na
Tabela B.1 [28].

Na presente tese, reutilizaram-se essas mesmas freqiiéncias, coerentemente

com as conclusoes de [28, 45].
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Tabela B.1: Descricao das caracteristica das SFRSs por faixa de freqiiéncias.

Freqiiéncias H

Descrigao das caracteristicas

1-600 Hz

Grosso modo, recebe-se de todas as dire¢gdes uma poténcia igual.

0,6-1 kHz

Pode-se perceber o efeito da sombra da cabeca, quando a orelha ipsi-lateral recebe mais
energia do que a contra-lateral. Efeitos de difragdo pela cabega podem ser percebidos no

lado contra-lateral da cabega préximo a £ 100 graus.

1-2 kHz

O efeito da sombra da cabega comega a aparecer mais fortemente; os efeitos de difragao
podem ser vistos claramente no lado contra-lateral. Dois ou trés picos distintos no lado ipsi-
lateral comecam a se formar no azimute de 100 graus e elevacoes de £30 graus. Nas elevagoes

baixas, no lado contra-lateral, pode-se notar a atenuagao provocada pelo tronco.

2-2,5 kHz

Trés picos podem ser vistos no lado ipsi-lateral nos azimutes de 70-80 graus, elevacdo —30,
—10 e 50 graus. Efeitos de difragdo podem ainda ser vistos no lado contra lateral préximo

ao azimute de 100 graus. O efeito do tronco ainda pode ser percebido.

2,5-4kHz

Os trés picos vistos no lado ipsi-lateral estdo presentes, agora mais proximos do plano vertical
e um pouco para cima (em elevagdo). Um quarto pico comega a aparecer no azimute de 40
graus e elevagdo de —50 graus. A difracdo comega a ficar menos forte & medida que o pico
no azimute contra-lateral de 100 comega a desaparecer. Aparecem alguns pontos de baixa

energia no lado ipsi-lateral e algum efeito da difracdo ainda pode ser percebido.

4-5 kHz

Os trés picos no lado ipsi-lateral se transformam em um sé, mais alto préximo do azimute
ipsi-lateral de 50 graus e elevacao 0. Os efeitos da difracdo quase desapareceram, mas o efeito

do tronco ainda é proeminente para as elevagdes mais baixas.

5—6 kHz

O pico supracitado moveu-se para longe do plano central vertical e para cima ao longo da
elevacao. Esse pico se encontra na posicao de azimute 75 graus e elevagao 20 graus. O efeito

do tronco ainda permanece.

6-8 kHz

O pico se transforma em outros dois menores ainda no azimute ipsi-lateral de 75 graus e

elevagdo de £40 graus. Ainda persiste o efeito do tronco.

8-10 kHz

Os dois picos ainda estao presentes, porém o de elevagdo menor estd mais presente do que o
outro. Um terceiro pico comega a se formar no entorno do azimute 0 e elevagdo —30 graus.

O efeito do tronco ainda persiste.

10-13 kHz

Agora quatro picos estdo aparentes, um sobre o plano vertical no azimute 0 e elevagdo —20
graus, e outros trés no azimute ipsi-lateral 100 nas elevacoes de —40, 0 e 40 graus. O efeito

do tronco ainda estd presente.
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Apéndice C

Deducao da Estrutura Farrow

Bidimensional

Neste apendice, descrevem-se os passos intermediarios para obtencao das
equacoes do modelo bidimensional para a estrutura Farrow. Esses passos inter-

mediarios sao mostrados nas duas segoes a seguir.

C.1 Desenvolvimento da Equacao (7.13)

A partir da Equacao (7.11) pode-se obter

J = ZZ@:%: ZZ:ZQZQSmZCf;m [coswnT — j senwnT| —

) (C.1)

— Z hi (6, @) [coswkT — j senwkT]
k

0'p™ ™ coswnT — jcb™ senwnT| —
[

" " ) (C.2)

~

- Z [hi (8, @) coswkT — jhi(0, ¢) senwkT)
k

Z Z '™ Z ch™ cos wnT —
l m n
—jzl:ZQIQSchi;m senwnl'— (C.3)

2

— Z hi (0, ¢) coswkT + j Z hi (0, ¢) senwkT
k k
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— Z Z Z (Z Z 6l o™ Zcﬁlm coswnT — Z hi (0, ¢) coswkT) +
0 ) n k

w l m

(C.4)
2
n (_ Z Z ol m Z ™ senwnT + Z hi (6, @) senwkT> ,
l m n k

que ¢ a Equacao (7.13).

C.2 Desenvolvimento da Equacao (7.14)

A partir da Equagao (7.13), cujo desenvolvimento pode ser visto na segao
anterior, pode-se obter a expressao para a derivada de J com relacao aos coeficientes

clomo fazendo-se

0
lo mo Z Z
ocn; n

w

[2 (ZZ%’"Z ™ coswnT —

l

]
Z hi(0, ¢) cos wkT) glo @™ cos wnyT —
b (C.5)

-2 (— Zl: Z oo™ Z ™ senwnT +

+ Z hi (6, ¢) senwkT) 6™ senwngT
k

—QZZZQZOW”O [cos (wnoT) ZZQ gzﬁmz cb™ coswnT —

— cos(wnoT) Z hi(0, ) coswkT+

+ sen (wnoT) Z Z 0'p™ Z ™ senwnT —
l m n

— sen (wnoT) Z hi (0, ¢) senwkT

(C.6)

=2 Z Z Z{ Z Z Z g™ [cos(wnoT)0' ™™ coswnT +
w 6 o)

! m n

+ sen (wnoT)0'¢" ™ senwnT] }

-2 Z Z Z Z 0" 3™ [cos(wnoT ) hi (0, @) cos wkT+
k 0 ¢

w

+ sen (wnoT')he (0, ¢) senwkT| =
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=2 Z Z Z ( Z Z Z gl {6'¢™ ™ [coswnoT coswnT +
w 6 o)

l m n

+ senwngT senwnT}}) -

-2 Z Z Z Z '™ {hy.(6, ¢) [cos wnoT cos wkT +
kow 0 ¢

+ senwnoT senwkT|} =

= 2222 {ZZZ@%’“U@W Lm cos(wnoT — wnT) }

l w 6 9

=233 ) Z 0™ hyy (6, ¢) cos(wnoT — wkT) =

k w 6

que é a Equacao (7.14).
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Apéndice D

Desenvolvimento das
Equacoes (10.4) e (10.5) pela

Expansao de Taylor

Considere a expansao de Taylor dada por

fle+a) = fo)+ 1.0@) + S f" (@) + - (D.1)

Pode-se, entao, obter da Equagao (10.4)

Op = Agpf(t)+ Beflt — (T +Ts)] = (D.2)
/ (Ta + TS>2 "
= Apf(t) + Buf(t) = Bo(T, + To) f (1) + Bt f"(t) = -+ (D.3)
Desprezando-se os termos de ordem superior, chega-se a
BgT, + BeTs ,,
O = (s + ) | 1)~ P2 )| G

Notando-se que o termo entre colchetes pode ser considerado igual aos dois

t— BgTu+BgTs

yT ), tem-se que

primeiros termos de uma expansao de Taylor de f(

BgT, + Bglg
Op~ (Ag+ B t——= ] D.5
B~ (Ag E)f( oy ) (D.5)
que é a Equagao (10.4).
Da mesma forma,
Op = Apf(t—T,) + Bpf(t —Ts) (D.6)
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pode ser escrita pela expansao de Taylor simplificada

Op = Apf(t) — ApTuf'(t) + Bof(t) — BoTsf'(t) = (D.7)
— (Ao + Bo) f(t) — (AnTs + BoTs) (1) = (D8)
(Ao + Bo) [f(t) - %m] . (D.9)

Como o termo entre colchetes é também formado pelos dois primeiros termos

de uma expansao de Taylor, tem-se

(D.10)

ApT, + BpT
ODz(ADJrBD)f(t—M),

AD+BD

que é a Equacao (10.5).
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